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B.3.3. Cálculo de las pérdidas por conmutación . . . . . . . . . . . . . . . 96
C. Descripción del diseño estación de trabajo 99
C.1. Descripción de la tarjeta Power Pole Board . . . . . . . . . . . . . . . . . 100
C.2. Descripción de la tarjeta de adquisición DS1104 . . . . . . . . . . . . . . . 101
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Resumen
En este trabajo se realiza el diseño e implementación de un convertidor Boost con
conmutación suave monofásico como corrector activo del factor de potencia para la dis-
minución de armónicos de baja y alta frecuencia en la señal de corriente de la red de
alimentación. Cuando un sistema eléctrico presenta cargas no lineales, como conver-
tidores de potencia de corriente continua a corriente continua cc-cc, la corriente en la
entrada presenta una alta deformación. Esta es debida a la presencia de armónicos de
baja frecuencia por la carga y descarga del condensador, y armónicos de alta frecuencia
por altas velocidades de conmutación. En ambos casos, un alto contenido de armónicos
disminuye el factor de potencia.
Se lograron reducir los armónicos de baja frecuencia con la ley de disparo por corri-
ente promedio en modo de conducción continua MCC sobre el transistor. Cuando esto
se lleva a cabo se dice que el convertidor se comporta como un emulador resistivo. La
disminución de armónicos de alta frecuencia se obtuvo con el diseño de una celda de
conmutación suave encargada de reducir las sobretensiones y sobrecorrientes presentes
en la alta velocidad de conmutación del interruptor principal. Además, la celda mejora
la calidad de la onda de corriente y aumenta la vida útil del dispositivo controlado. Todo
lo anterior se implementó en el Laboratorio de Calidad de la Enerǵıa en una estación de
trabajo. El corazón de ésta es una tarjeta de potencia conocida como Power Pole Board
para fines académicos e investigativos en el área de calidad y electrónica de potencia, en
especial para trabajar en el tema de fuentes conmutadas o convertidores cc-cc.
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Abstract
In this work, the design and implementation of a monophasic Boost converter with
smooth switching as active corrector of power factor was performed. The purpose of this
was the decrease of high and low frequency harmonics in the current signal of the supply.
When an electric system has nonlinear loads, such as the power DC-DC converter, the
feed current exhibits a large deformation due to the increased harmonics which decrease
the power factor. The condenser charge and discharge leads to low frequency harmonics,
while the large switching speed leads to high frequency harmonics.
Low frequency harmonics was reduced by means of an average current shooting con-
trol law applied on the transistor in continuous conduction mode (CCM). When such
a control law is used, the converter is known as resistive emulator. The design of the
smooth switching cell gave as result the reduction of high frequency harmonics. The
goal of the cell was to reduce the overvoltage and overcurrents in the main switch and
generated by high switching speed. Moreover, this not only improves the current wave
quality, but also increases the shelf time of the controlled device. The device was imple-
mented in a working station the Energy Quality Laboratory, whose core is the Power
Pole Board, used for academic and investigative tasks concerning the power quality and
electronics, especially for switching sources or DC-DC converters.
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Caṕıtulo 1
Introducción
Actualmente existe una problemática de uso inadecuado de la enerǵıa eléctrica en
los sistemas de alimentación, la cual se ha complicado con el aumento de equipos elec-
trónicos, debido en gran parte al desarrollo constante de la tecnoloǵıa. Estos equipos
requieren de fuentes de alimentación de corriente directa de alto rendimiento y pequeño
tamaño, caracteŕısticas propias de las fuentes de tipo conmutado, conocidas también por
sus iniciales SMPS, derivada de su denominación en inglés Switched Mode Power Supply.
Las SMPS demandan corrientes de entrada con una elevada tasa de distorsión armónica
de baja frecuencia en especial los de orden impar (THDi), debido a sus caracteŕısticas
no lineales, esta distorsión se ve reflejada en un pobre factor de potencia en el lado de
suministro. Esto ocasiona multiples problemas a los usuarios conectados a dicha red,
provocando fallos de operación de todo tipo en gran cantidad de equipos.
En general, existen dos tipos de soluciones para la corrección del factor de poten-
cia CFP mediante la disminución (THDi): la pasiva pasiva y la activa activa. Como su
nombre lo indica la forma pasiva se compone solamente de elementos pasivos tales como,
capacitancias e inductancias, siendo una aplicación común en la conversión de corriente
alterna a corriente directa (ca-cc)ca-cc, pero es poco atractiva por su gran tamaño y peso.
La solución activa nace gracias a la evolución de la electrónica de potencia, y es la
adición de elementos activos a la solución pasiva, como llaves o interruptores, que se en-
cargan de interrumpir el flujo de potencia en el circuito de forma controlada por medio
de comandos que se pueden realizar de forma digital o análoga, con el fin de cambiar
la dinámica del sistema para aplicaciones especificas, por ejemplo, realizar el control de
forma tal que la red de alimentación observe una carga altamente no lineal, como una
carga netamente resistiva, a esta configuración se le reconoce como un circuito Emulador






Figura 1.1: Esquema del emulador resistivo ER
Como se observa en la figura 1.1, un ER esta dividido en dos etapas, en la primera
etapa se realiza la conversión (ca-cc) ca-cc; la segunda etapa esta conformada por una
conversión de corriente directa a corriente directa (cc-cc) cc-cc y la carga (resistencia),
encargado de la CFP. Para esta aplicación en especial al convertidor se denomina pre-
rregulador del factor de potencia (PFP), su nombre se debe a que corrige el factor de
potencia, pero no garantiza una tensión regulada a la salida. Para lograr una tensión
regulada a la salida se debe adicionar otra etapa de conversión de corriente continua
en corriente continua, con su respectivo control de regulación, como se observa en la
figura 1.2, aśı se obtiene una nueva configuración conocida como corrector del factor de
potencia de dos etapas.
Figura 1.2: Prerregulador del factor de potencia PFP de dos etapas
De acuerdo con lo anterior, el convertidor y su ley de control juegan un papel muy
importante en la CFP. Entre los más comúnmente utilizados en CFP sin aislamien-
to entrada-salida, han sido el elevador o boost y el reductor-elevador o buck-boost. El
primero es de mayor preferencia, por su fácil implementación y por requerir menos fil-
trado en la entrada. Con la evolución de los materiales semiconductores que han hecho
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posible la creación de una nueva generación de transistores, como lo son el MOSFET y
el IGBT, los cuales pueden conmutar a altas frecuencias (cientos de hertz), logrando un
menor tamaño y menor peso.
Un convertidor de corriente continua en corriente continua esta compuesto princi-
palmente por dos interruptores (maestro-esclavo) uno activo (transistor) y otro pasivo
(diodo) donde el diodo es esclavo del transistor acompañados de elementos reactivos
(filtro pasivos). La técnica mas utilizada para el control del transistor es la designada
como modulación por ancho de pulso o PWM (Pulse-With-Modulation), y consta de
dos peŕıodos muy cortos, uno inactivo o apagado y otro activo o encendido, este último
se llama ciclo de trabajo o en inglés duty cycle (d) cuando trabaja realiza solamente
regulación de tensión a salida, y d(t) si el convertidor cumple la función de CFP. Śı,
el transistor no presenta un circuito resonante conectado directamente sobre él, se dice
que conmuta de forma dura de lo contrario conmuta de forma suave. La diferencia entre
una conmutación dura y suave es la forma de las trayectorias de corriente y de tensión
sobre el interruptor como se observa en la figura 3.2.
Figura 1.3: Diagrama de fase corriente contra tensión en el transistor. A: Conmutación
dura. B: Interruptor Resonante
La importancia del tipo de conmutación se debe al transistor que presenta fuertes
transitorios de corriente y tensión, generando un aumento en las pérdidas por con-
mutación que ha su vez disminuyen la vida útil del mismo; manifestándose en una baja
eficiencia del sistema. La eficiencia aumenta implementando técnicas de conmutación
suave suave, ya sea en el interruptor activo (transistor) o en el interruptor pasivo (dio-
do) o en ambos. Las dos técnicas mas comúnmente usadas son: la conmutación a cero
tensión CCT y a cero corriente CCC, normalmente encontradas en la literatura como
ZVS y ZCS de sus sigla en inglés Zero-Voltage-Switching y Zero-Current-Switching re-
spectivamente. También, se encuentran técnicas que combinan ambas como por ejemplo
ZC-ZVS [123, 5].
En resumen, cuando se realiza la corrección del factor de potencia de forma activa se
presentan una dificultad y es la baja eficiencia del convertidor debido a las altas pérdidas
por conmutación. Con base en esto, el presente trabajo se realiza la implementación de
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una técnica de conmutación suave suave para incrementar la eficiencia de un convertidor
boost boost PFP, aśı también, disminuir las componentes de alta frecuencia mediante la
implementación de la conmutación suave suave y reducir los armónicos de baja frecuencia
del lado de la red con el prerregulador de tensión tipo Boost, mediante una ley de control
en modo de corriente promedio aplicada sobre el transistor (tipo MOSFET) para la CFP.
1.1. Motivación
De acuerdo con el decreto 2331 de 2007 del ministerio de minas y enerǵıa que dice:
’En todo caso, las Entidades Públicas de cualquier orden, deberán sustituir las fuentes
de iluminación de baja eficacia lumı́nica, por fuentes lumı́nicas de la más alta eficacia
disponible en el mercado’, las lámparas incandescentes tienden a desaparecer, a esperas
que para el año 2010, se hallan reemplazado todas lámparas incandescentes en el páıs.
Pero, ¿está la red eléctrica del pais preparada para soportar una carga no lineal de tal
magnitud?.
El uso eficiencia de la enerǵıa eléctrica no solo esta enfocado a disminuir el consumo
de potencia activa sino en evitar la contaminación armónica que se produce al encender
las lámparas ahorradoras de enerǵıa. Como se dijo en la sección anterior un alto con-
tenido de armónicos de baja frecuencia en la corriente (ABF) en especial los de orden
impar, producen daños en equipos y bajan el rendimiento de las ĺıneas de transporte de
enerǵıa eléctrica. Por ello, antes de efectuar un cambio tan radical, es necesario estudiar
los efectos secundarios que generan estos artefactos, para buscar soluciones a corto plazo
que aumenten la confiabilidad de la red eléctrica.
En la implementación de un convertidor boost boost PFP se puede mejorar el factor
de potencia sobre la entrada o etapa (ca-cc)ca-cc, al reducir los ABF o THDi de la señal
de corriente demandada por la carga. Dado que el incrementar el factor de potencia
disminuye la eficiencia del PFP, para lograr una mayor eficiencia en el sistema de CFP
se analiza la posibilidad de adicionar uno o más circuitos resonantes sobre el transistor
que permita disminuir las pérdidas por conmutación Pc. Para saber como disminuirlas
es necesario observar la ecuación (1.2) que define el cálculo de las mismas.
Pc = k · f · Imáx · Vmáx · tc (1.2)
Donde:
k: Contante que depende del tipo de conmutación.
tc: Tiempo que dura la transición.
f : Frecuencia de conmutación.
Imáx y Vmáx: Valores máximos de tensión y de corriente durante la conmutación.
Se puede apreciar que todos los parámetros se encuentran relacionados en forma
directa con las pérdidas por conmutación Pc, y todos pueden ser disminuidos, pero el
modificarlos tiene sus consecuencias.
Śı, la frecuencia de conmutación (↓ f) cae, el peso y el volumen de los elementos
del convertidor aumentan, haciendo más costoso (↑ $) el equipo. Al reducir el tiempo
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de conmutación (↓ tc), la interferencia electromagnética aumenta (↑ EMI), produciendo
mal funcionamiento en el equipo como tal, y a sus equipos vecinos [123].
La última y menos nociva es mantener acotados los niveles de corriente (↓ Imax)
y tensión máximas (↓ Vmax) durante la conmutación, que se logra, al conmutar el in-
terruptor en el momento en que la corriente o la tensión crucen por cero, de acuerdo
con esto surgen técnicas como ZCS y ZVS respectivamente, éstas técnicas reducen los
picos máximos de corriente y tensión, haciendo que el transistor sea conmutado de forma
suave, lo que reduce notablemente las pérdidas por conmutación (↓ Pc) [123].
La disminución de pérdidas en redes eléctricas y uso eficaz de la enerǵıa eléctrica
son la motivación principal del presente trabajo, además de hacer parte del proyecto,
desarrollo del laboratorio de electrónica de potencia y calidad de la enerǵıa (LACEP),
contribuyendo con la implementación de un módulo didáctico de fuentes conmutadas,
enfocado al convertidor boost boost como corrector activo del factor de potencia, uti-
lizando una técnica de conmutación suave suave. Actualmente el laboratorio cuenta con
un prototipo rápido de control para máquinas de corriente continua cc-cc [45], también
se cuenta con una placa de rectificación ca-cc ca-cc trifásica para CFP en MCD con la
topoloǵıa Boost PWM con conmutación dura dura y controlado a lazo abierto que fue
construida dentro del grupo de investigación GREDyP [93], en desarrollo se encuentra
el diseño e implementación de un filtro activo utilizando el prototipo rápido de control
[11].
1.2. Estado del arte
En los años recientes, se hace un esfuerzo para mejorar la calidad de la enerǵıa o
eficiencia energética, un parámetro importante en este tema es el factor de potencia FP.
El tener un buen factor de potencia (superior a 0.9) indica alta eficiencia, larga vida de
los equipos y de la red, disminución de pérdidas, menor costo en el consumo de enerǵıa
eléctrica, cumplimiento de estándares de regulación internacionales como IEEE-519 y
IEC 61000-3-2, los que admiten cierto porcentaje de armónicos en la corriente de ĺınea
[18, 41]. De acuerdo con lo anterior y debido al incremento de cargas no lineales, que
afectan el factor de potencia . Existen muchas investigaciones enfocadas a mejorar las
deformaciones presentadas en la señal de corriente de suministro cuando se alimenta una
o más cargas no lineales [91].
La revisión bibliográfica realizada tiene como marco de referencia los convertidores
de potencia y como eje temático fundamental la corrección del factor de potencia activa
(CFP activa). Dependiendo del énfasis de cada trabajo se presentan cuatro tendencias
fundamentales que pueden distinguirse en la figura 1.4.
1.2.1. Convertidores de potencia para CFP
Trabajos sobre CFP activa se han realizado con algunas topoloǵıas básicas de conver-
tidores cc-cc cc-cc PWM, tales como: Buck Buck [30, 109], Boost Boost [100, 91, 92, 62]
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Figura 1.4: Mapa conceptual sobre las tendencias en investigación con CFP activa
Flyback Flyback [110, 77] y la Forward Forward [77, 79]. Otros han experimentado la
fusión entre dichas topoloǵıas con el fin de aprovechar al máximo las ventajas de cada
configuración. Los reportes más recientes son: Flyback-Boost o Flyboost [105], Buck-
Flyback [119, 21] y Flyback-Forward [122].
La topoloǵıa básica más usada para CFP activa es la tipo Boost [91, 92, 62]. Su
preferencia se debe a la ubicación del transistor S dentro del circuito, como se presenta
en la figura 1.5. Se puede observar que el Drain del transistor se encuentra conectado
con el final de la inductancia Lf y con el inicio de la carga Cf y R y la Source del
transistor se encuentra unido a la referencia del sistema. Lo que hace más simple y
fácil su control. Igualmente presenta algunas desventajas como: dificultad para aislar la
entrada de la salida, la tensión a la salida nunca es menor o igual a la entrada, requiere de
un circuito auxiliar para protección contra sobre corrientes. A pesar de estas desventajas
sigue siendo el preferido en la industria para aplicaciones de CFP [25].
1.2.2. Modos de conducción
En aplicaciones de baja tensión los convertidores cc-cc cc-cc como CFP se trabajan
en modo de conducción discontinuo MCD (menores a 250W) [63]. Para niveles de alta
potencia es necesario hacer uso del modo conducción continua MCC, esto se debe a que
la sobrecorriente en el interruptor y el rizado de la corriente en el inductor son mucho
mayores cuando se tiene el MCD [74].
1.2.3. Tipos de control
Control lineal: De acuerdo con el modo de conducción se elige el tipo de control.
En el MCD se han realizado trabajos que corrigen el FP trabajando en lazo abierto
[93]. Otros han utilizado la técnica de control feedback o control seguidor de tensión
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Figura 1.5: Esquema básico del convertidor Boost
de forma análoga [55, 74], su principal ventaja es que solo requiere de un lazo de
control, sus desventajas son: solo tiene aplicación en MCD, aumenta las emisiones
conducidas en el circuito provocadas por las sobretensiones en los dispositivos.
Para el MCC la técnica lineal con mayor aplicación es la tipo multiplicador, a
diferencia del seguidor este requiere de dos lazos de control, un lazo de control
externo de tensión (lento, ancho de banda menor a 60Hz) y un lazo de control
interno de corriente (rápido, ancho de banda >20kHz)
Entre los tipos de control de tipo multiplicador más comunes están :
• Control por corriente pico [104, 103].
• Control por corriente promedio [126, 108, 103].
• Control por Histéresis [116, 103].
Para ellos los controles lineales han sido implementados en forma análoga mediante
circuitos integrados, uno de los más conocido y utilizados es el circuito integrado
(CI) UC3854, en el control por corriente promedio [126].
Control no lineal: Con el desarrollo de técnicas digitales muchos algoritmos de
control tanto lineal como no lienal han sido posibles implementarlos para la CFP,
por medio de microprocesadores y procesadores digitales de señal (DSP), la ventaja
principal de este tipo de tecnoloǵıa es la implementación de algoritmos complejos
y de bajo costo.
El control digital tiene muchas ventajas sobre el control análogo, las que incluyen
flexibilidad en la programación, alta velocidad, menor cantidad de elementos, en-
tre otros. Estas caracteŕısticas lo que ha motivado a muchas investigaciones con
aplicaciones de CFP utilizando el convertidor boost boost [34, 115, 132, 133, 4].
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1.2.4. Tipos de conmutación
Con la evolución de los materiales semiconductores, en especial con el surgimiento
comercial de transistores de efecto de campo (hacia 1978) como es el MOSFET y en la
década de los ochenta con el IGBT, fue posible el incremento de frecuencia de operación,
lo que redujo notablemente el costo, el volumen y el peso de los equipos electrónicos [123].
La frecuencia máxima de un transistor encuentra su ĺımite práctico en un valor muy
por debajo al caracteŕıstico del transistor empleado, dadas las pérdidas de potencia que
se presentan durante los transitorios producidos por el cambio de encendido a apagado,
ósea, por conmutar al transistor en forma dura dura. Este tipo de conmutación no solo
reduce el rendimiento, sino que calienta el elemento, lo que obliga a que sea sobredimen-
sionado, porque el calor generado por él es dif́ıcil de evacuar [123].
Existen reportes desde 1988 [76] sobre métodos para reducir los altos picos de corri-
ente y de tensión comunes de la conmutación dura dura, que se conoce como conmutación
suave suave mediante la implementación de circuitos resonantes sobre el transistor este
tipo de técnicas evitan el calentamiento en el transistor que a su vez disminuyen las
pérdidas por conmutación y aumentan el rendimiento del transistor, las técnicas más
comunes para lograr este tipo de conmutación son:
ZCS (Zero-Current Switching): Conmutación durante un cero de corriente [8, 7,
123].
ZVS (Zero-Voltage Switching): Conmutación a tensión cero [143, 123].
La figura 1.6(a) muestra la t́ıpica conmutación dura dura, Para la ZVS-QR de la
figura 1.6(b) el circuito resonante hace que el interruptor se encienda a cero tensión.
La técnica cuasi-resonantes ZCS (ZCS-QR) mostrada en la figura 1.6(c), la función del
tanque resonantes auxiliar es crear las condiciones para que el interruptor se apague a
cero corriente. Estas dos técnicas no eliminan el efecto de las capacitancias parásitas
que se presentan a la salida y en las uniones del transistor [78, 67, 83]. Las que śı son
absorbidas por la celda multi resonante ZVS-MR presentada en la figura 1.6(d) [121, 70].
Todas las celdas presentadas anteriormente buscan no solo realizar la conmutación suave
suave sino transferir la enerǵıa almacenada para que sea aprovechada por el circuito.
A pesar de ser una buena solución el uso de interruptores resonantes tienen la desven-
taja de presentar mayores sobrecorrientes y sobretensiones, lo que resulta en un aumento
de perdidas conducidas. Si se quieren utilizar en sistemas donde se requieran amplios
rangos de carga y tensión de entrada, los convertidores con interruptores resonantes lle-
van a que el control tenga un mayor rango en la frecuencia de conmutación, haciendo
que el diseño del control se más dif́ıcil de optimizar.
Algunas investigaciones se han preocupado en mejorar estas desventajas de la con-
mutación pasiva [35, 47, 46], logrando disminuir las pérdidas y sobretensiones por con-
mutación y facilitan el control PWM a frecuencia constante.
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(a) Conmutación dura (b) Interruptor cuasi-resonantes ZVS
(c) Interruptor cuasi-resonantes ZCS (d) Interruptor multi-resonantes ZVS
Figura 1.6: Celdas de interruptores resonantes PWM
Todos los métodos de conmutación suave suave utilizan técnicas resonantes para
suavizar transiciones de la conmutación ya sea utilizando ZVS y/o ZCS, ellas se pueden
clasificar en métodos activos o pasivos. Los métodos pasivos utilizan solamente induc-
tores resonantes, capacitores y diodos [111, 128, 112, 113]. Métodos activos, fueron in-
troducidos en [48, 128, 107], usando inductores resonantes, capacitores, diodos e inter-
ruptores activos auxiliares para lograr reducir las pérdidas por encendido y apagado del
interruptor principal.
Puesto que la CFP disminuye las pérdidas en la red y la conmutación suave suave
disminuye pérdidas en el interruptor principal, se encuentran muchos reportes sobre la
aplicación de conmutación suave suave ya sea en forma activa [61, 31, 54, 134, 135],
ó en forma pasiva [114, 125] al convertidor boost boost para CFP que muestran un
aumento en eficiencia del sistema. Como toda técnica que se desee aplicar en la industria
debe ser evaluada por su costo, existen reportes que comparan la conmutación suave
suave activa con la conmutación suave suave pasiva, donde se ha concluido que la forma
pasiva es mucho mejor que la activa desde el punto de vista económico y de eficiencia
[81, 111, 51, 114, 125].
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1.3. Objetivo general
Corregir el factor de potencia de forma activa mediante un convertidor tipo boost
boost para una red monofásica utilizando una técnica de conmutación suave suave pasiva
centrando la atención en la disminución de armónicos de la señal de corriente (THDi)
vista por la red.
1.4. Objetivo espećıficos
Elegir y diseñar el tipo de conmutación suave suave para la topoloǵıa ’boost’ como
corrector del factor de potencia CFP.
Analizar, mediante simulación el desempeño de la técnica seleccionada.
Adecuar la tarjeta Power Pole Board mediante la adición de elementos para la
rectificación.
Implementar la técnica de control en lazo cerrado para que el convertidor boost
boost trabaje como CFP.
Adicionar los elementos necesarios para la conmutación suave suave pasiva del
convertidor .
Caracterizar el convertidor en función de los parámetros de calidad de la enerǵıa:
la tasa de distorsión armónica (THDi) y el factor de potencia (FP).
Comparar los parámetros de calidad producidos por la técnica de conmutación
suave suave, respecto a la conmutación dura dura.
1.5. Aportes
Se diseño e implementó la mesa de trabajo didáctica para trabajar fuentes conmu-
tadas con tecnoloǵıa RCP en el laboratorio de calidad de la enerǵıa y electrónica
de potencia.
Se diseñó, simuló e implementó un sistema de control para CFP con conmutación
suave suave en un convertidor tipo Boost boost.
Se realizó una amplia recopilación bibliográfica sobre técnicas de conmutación
suave suave (activas y pasivas) y técnicas de CFP.
1.6. Organización del trabajo
Este documento esta organizado en cinco caṕıtulos:
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El caṕıtulo 1 (Introducción). Presenta la motivación, el estado del arte, el objetivo
general, los objetivos espećıficos y los aportes de la tesis.
El caṕıtulo 2 (Estrategias de control). Muestra las ecuaciones de diseño y formas
de onda del convertidor propuesto que ayudan a entender su funcionamiento. Este
se explica con un ejemplo de diseño. Igualmente, se expone el análisis y diseño de
la etapa de control del convertidor seleccionado, utilizando la técnica de corriente
promedio para la corrección del factor de potencia.
El caṕıtulo 3 (Conmutación suave suave). Al comienzo de este caṕıtulo se realiza
la selección de la técnica de conmutación suave suave para el convertidor boost
boost, luego se realiza un análisis del circuito de potencia implementando la técnica
seleccionada.
El caṕıtulo 4 (Análisis de resultados). Se divide en dos partes: Simulaciones y
resultados experimentales.
El caṕıtulo 5 (Conclusiones y trabajo futuro).
Apéndices. Alĺı se encuentran los pasos del diseño tanto del controlador como de
la celda de conmutación suave suave.
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Caṕıtulo 2
Estrategias de Control CFP
2.1. Introducción
Muchas técnicas de control han sido desarrolladas, para corregir el pobre factor de
potencia presente en la onda de corriente de la fuente de alimentación cuando a ella
se conectan cargas no lineales (N.L) o electrónicas, logrando disminuir la distorsión
armónica total de corriente THDi por ende al eliminar en gran parte los armónicos de
baja frecuencia, que equivalen a reducir pérdidas de dinero por el consumo ineficiente
de la enerǵıa eléctrica. De acuerdo con lo anterior, se han creado normas como la IEEE
519-2000 “IEEE Recommended Practices and Requirements for Harmonic Control in
Electrical Power Systems” y el estándar IEC 61000-3-2 “Limits for harmonic current
emissions (equipment input current <16A per phase” que obligan a disminuir los niveles
de contaminación armónica ya sea en el punto de conexión común PCC o a los fabri-
cantes de equipos electrónicos respectivamente.
Este caṕıtulo muestra las definiciones de: factor de potencia y tasa de distorsión
armónica de corriente con su respectiva relación, luego se presentan los dos modelos
promedios más utilizados en la literatura para el diseño de la ley que comanda al inte-
rruptor activo del convertidor Boost Boost para la corrección del factor de potenciaCFP.
Se demuestra mediante simulación la mejora del factor potencia al disminuir la tasa
de distorsión armónica total de la corriente THDi desde el equipo hacia la red teniendo
donde el flujo de potencia se realiza en forma unidireccional. El desplazamiento de la
onda de corriente con respecto a la tensión no se tiene en cuenta ya que la carga a utilizar
es resistiva.
2.1.1. Definición del factor de potencia
Factor de potencia FP: Es la relación que existe entre la potencia activa y la
potencia aparente como se expresa en al ecuación (2.1), y se cumple solamente
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cuando se tiene ondas sinusoidales puras (sin deformación) tanto de tensión como
de corriente. Con base en lo anterior el factor de potencia puede simplificarse como
el coseno del ángulo phi que significa el desfase entre ambas señales y se expresa









P (W ): Potencia activa.
S(V A): Potencia aparente.
FP = cos(φ) (2.2)
Cuando se alimentan cargas no lineales en las señales de corriente y de ten-
sión puede existir tanto desfase como deformación o ambas, cuando esto pasa
la ecuación del factor de potencia cambia totalmente debido a que las ondas ya no
presentan las ondas senosoidales como siempre se desea, la deformación de la onda
se debe en su mayoria a la presencia de armónicos sobre la señal lo que genera un
aumento en el valor eficaz sin generar potencia útil en el circuito lo que implica
aumento de pérdidas y disminución de la vida útil en la red.
Asumiendo que la carga no lineal a analizar tiene una forma de onda en la tensión
sinusoidal pura y una señal de corriente deformada y que además que ambas ondas
se encuentran en fase la ecuación 2.1 puede reescribirse como 2.3.
FP =






fd = cos (φV1 − φI1): Factor de desplazamiento entre las componentes fundamen-
tales de la corriente y de la tensión.
Al simplificar la ecuación 2.3 se puede remplazar la relación I1Irms por la sigla FD que
equivale al factor de deformación de la señal, queda entonces que el fator de potencia
es equivalente al producto entre el factor de deformación FD por el factor de desplaza-
miento fd como se expresa en la ecuación 2.4 como se dijo que las señales no presentan
desfase (fd = 1) entre ellas se puede decir que el factor de potencia es igual al factor de
deformación FP = FD.
FP = FD · fd (2.4)
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2.1.2. Definición de Tasa de distorsión armónica THDi
Tasa de distorsión armónica de corriente (THDi): Esta definida como la
ráız cuadrada de la suma de los cuadrados de las magnitudes de las componentes
armónicas de corriente individuales dividido por la magnitud de la componente
fundamental como en (2.5). Para el cálculo de este parámetro es necesario analizar
el espectro en frecuencia o descomposición en series de Fourier de la señal en









n: Número del armónico
I1: Componente fundamental.
El factor de deformación es la relación entre la componente fundamental de la co-
rriente con respeco a la corriente eficaz total, esta expresión puede relacionarse con la









Al reemplazar la ecuación 2.6 en 2.4, se tiene que el factor de potencia en función de







· cos ϕ1︸ ︷︷ ︸
fd
(2.7)
La ecuación 2.7 muestra que el factor de potencia tiene una relación directa con el
factor de desplazamiento e inversa con la tasa de distorsión armónica, esto indica el
factor de potencia incrementa (↑ FP ) a medida que la tasa de distorsión (↓ THDi)
disminuye cuando se tiene un factor de desplazamiento igual a uno (fd = 1).
2.2. Modelo promedio
El promedio del espacio estados es una técnica de modelado ampliamente utilizada
en el campo de convertidores conmutados [86]. El objetivo es poder sustituir la repre-
sentación en espacio de estados de los dos circuitos lineales que aparecen, dependiendo
del estado del interruptor, por una representación única que represente aproximada-
mente el comportamiento del circuito durante todo el periodo de conmutación Ts. El
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resultado es una descripción del comportamiento de los valores medios de las variables
de estado en función del ciclo de trabajo (d), cuya formulación es:
ẋ = Apx + Bp
y = Cpx + Dp
(2.8)
Donde Ap, Bp, Cp, Dp son los estados promediados y se muestran a continuación:
Ap = A1d + A2(1− d)
Bp = B1d + B2(1− d)
Cp = C1d + C2(1− d)
Dp = D1d + D2(1− d)
2.3. Comparación de modelos promedios aplicados al
convertidor Boost en MCC
Boost
En la literatura existe un modelo promedio propuesto por Middlebrock [86], el cual
basa su estudio es el desarrollo de las ecuaciones de esta
2.3.1. Modelo promedio de las ecuaciones de estado
Para simplificar el análisis, se supone que el convertidor sea cc-cc cc-cc, como se
muestra en la figura 2.1. Las ecuaciones de estado que describen la dinámica del con-
vertidor boostBoost de las dos topoloǵıas (encendido cuando U=1 y apagado cuando





el vector de estados y V la tensión en la carga.
Figura 2.1: Esquema del convertidor cc-cc cc-cc
Cuando el interruptor S se encuentra en estado de encendido: Si U=1















D = 0 (2.9)
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Cuando interruptor S se encuentra en estado de apagado: Si U = 0 la
























Modelo promedio aplicado al convertidor Boost
Boost
Al aplicar el método anterior [86] al convertidor Boost operando en modo de conduc-























Las variables de estado en régimen estacionario y en función del ciclo de trabajo



















De las ecuaciones (2.12) se obtiene una relación entre los valores de tensión en la
salida con las variables de estado en régimen estacionario en función del ciclo de trabajo
D′.
2.3.2. Funciones de transferencia a pequeña señal
Para poder calcular las funciones de transferencia se deben linealizar las ecuaciones
del sistema promedio alrededor del punto de equilibrio [86]. Para esto, se asume que las
variables de estado, la entrada del control, la tensión de alimentación y la tensión de
salida están representadas por dos componentes una constante y otra variable como se
observa en la ecuación (2.13).
x (t) = X + x̂, d (t) = D + d̂, vin = Vin + v̂in, vout = Vout + v̂out (2.13)
Donde X, D, Vin y Vout representan los valores en el punto de equilibrio del vector
de estados, el ciclo de trabajo y la fuente de alimentación.
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Sustituyendo la ecuación (2.13) en las ecuaciones de (2.11) y despreciando los térmi-
nos de segundo orden, se obtiene una representación lineal de la dinámica del convertidor:
˙̂x = Apx̂ + Bpv̂in + B20d̂
v̂out = Cpx̂ + Dpv̂in + D20d̂
con B20 = (A1 −A2) X + (B1 −B2) Vin y D20 = (C1 − C2) X
(2.14)
A partir de la ecuación (2.14) y aplicando el principio de superposición a las variables
perturbadas (x̂, d̂, v̂in, v̂out) se obtienen las diferentes expresiones en el dominio de
Laplace.
Modelo linealizado del convertidor Boost








D20 = − RrcVinRrcD′+R2D′2
(2.15)
Para conseguir la función de transferencia control-tensión de la salida Gvoutd = v̂out/d̂











∆ = D′ ·R · (rc + D′ ·R)
(2.16)
El modelo linealizado del convertidor boostBoost también es estudiado de manera
mas simple en [89], mediante un modelo promedio dinámico de un polo de potencia
conmutado, sin manipular las ecuaciones de estado del circuito de forma directa como
en [86]. Esto se logra al reemplazar los elementos conmutados (interruptor y diodo) por
un transformador ideal de corriente continua cc, cuya relación de transformación es una
función del ciclo de trabajo d(t); como se aprecia en la figura 2.2. De aqúı se pueden
calcular por teoŕıa de circuitos, las funciones de transferencia necesarias para el diseño
de leyes de control basadas en la repuesta en frecuencia a lazo abierto de la planta para
este caso el convertidor Boost.
Al aplicar teoŕıa de circuitos se puede obtener la relación tensión de salida contra
ciclo de trabajo Gvoutd = v̂out/d̂ de la figura 2.2 como se expresa en la ecuación (2.17,
la cual es mucho más sencilla de manipular que la obtenida en (2.16).
2.3 Comparación de modelos promedios aplicados al convertidor Boost en MCC 37























El transformador fue modelado y simulado por [89] para las topoloǵıas Buck y Buck-
Boost [2], al implementarlo al convertidor BoostBoost el circuito equivalente se observa
en la figura 2.3. De alĺı se obtienen los diagramas de bode necesarios para el diseño de
la ley de control, sin necesidad de realizar ningún cálculo mátematico.
Figura 2.3: Modelo promediado y linealizado del convertidor boost
A continuación se presentará una comparación entra las respuestas en frecuencia del
modelo promedio utilizado por [86] y por [89]. La tabla 2.1 muestra los parámetros y
valores de operación de la simulación.
Se grafican los diagramas de bode para las ecuaciones (2.16) y (2.17) respectivamente,
con los datos de la tabla 2.1, como se muestran en la figura 2.4. Luego se realiza la
simulación del circuito de la figura 2.3 y se obtiene el diagrama de bode de la función
Gvoutd = v̂out/d̂. La tabla 2.2 presenta una comparación entre la respuesta en frecuencia
del convertidor BoostBoost, utilizando las ecuaciones de estado (ver ecuación 2.16) y la
simulación del circuito dinámico de un polo de conmutación (ver figura 2.3). El error
fué calculado con la ecuación 2.18.
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Tabla 2.1: Parámetros y valores de operación
Tensión nominal de la fuente 12V
Frecuencia de ĺınea 60Hz
Tensión de salida 25V
Máxima potencia de salida 14W
Frecuencia de conmutación 100kHz
Filtro de salida Cf 220uF
ESR del condensador a la salida 33mΩ
Inductor Lf 216µH
Resistencia a máxima 44Ω
Figura 2.4: Diagrama de Bode v̂out/d̂ [86]
Tabla 2.2: Cálculo
Parámetro Unidades Calculado Simulado Error (%)
Ganancia de resonancia dB 58.8 57.5 2.2
Frecuencia de resonancia Hz 353 349 1.13
Margen de ganancia MG dB 20.4 26.5 29
Fase de MG kHz 1.02 0.653 35
Margen de fase MF Grados 175 170 2.8
Fase de MF kHz 3.2 2.645 17
Se observa en la figura 2.4 existe una mayor diferencia en la magnitud de los diagra-
mas cuando se tienen bajas frecuencias y altas frecuencias esta diferencia se presenta en
la fase del sistema, pero a pesar de esto las caracteristicas cualitativas del sistema son
muy similares. Los datos de la tabla 2.2 muestra errores tolerables en los parámetros más
importantes del sistema como son: la frecuencia de resonancia, margen de fase y margen
de ganacia. Con base a este análisis se decide tomar los diagramas de bode simulados
de las funciones de transferencia que este requieran para el diseño del control.
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Además de presentar buenas caracteŕısticas cualitativas y cuantivas con respecto al
teórico, hace que el cálculo de estas funciones sean más rápidas, agilizando el trabajo.
2.3.3. Principio de operación
A continuación se utilizará el modelo promedio de la figura 2.2 para el análisis cir-
cuital del convertidor BoostBoost CFP mostrado por la figura 2.5. Esta topoloǵıa ha
sido la más usada en aplicaciones de corrección del factor de potencia CFP [91]. Por
presentar poco filtrado en la corriente de entrada a altas frecuencias de conmutación
(mayor de 20kHz), y menor interferencia electromagnética [24].
Figura 2.5: Convertidor boost CFP
Un convertidor BoostBoost se compone de un interruptor S tipo MOSFET, un diodo,
un inductor Lf y un filtro a la salida Cf . El MOSFET es controlado por un modulador
de ancho de pulso PWM (pulse-width-modulating) a una frecuencia constante, la corri-
ente iLf que pasa a través de la inductancia Lf debe tener forma de una onda sinusoidal
rectificada, similar a Vin, como se muestra en la figura 2.6, por si se asegura la forma
en la inductancia iLf , se garantiza una forma de onda sinusoidal para la corriente de
entrada iin.
Un convertidor boostBoost es esencialmente un elevador de tensión, donde la tensión
de salida Vout es mucho mayor que la tensión en la entrada Vin. Esta elevación depende
directamente del ciclo de trabajo (en inglés duty cycle d(t)) aplicado a S (ver figura 2.5).
Para el análisis circuital de la figura 2.2, se desprecia la cáıda de tensión en el inductor
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Figura 2.6: Formas de onda de un t́ıpico CFP
Al despejar la variable del ciclo de trabajo d(t) tenemos que:
d (t) = 1− V̂in sinωt
Vout
(2.20)
Donde ˆV in es el valor máximo de la onda sinusoidal.
El ciclo de trabajo d(t) del circuito promedio se observa en la figura 2.6. La corriente
de salida ¯iout se puede calcular con la relación se tensión de la ecuación (2.20) pero ahora
relacionando corrientes de entrada y salida, este resultado se muestra en la ecuación
(2.21).
|vin| = V̂in |sinωt| , īL (t) = ÎLf |sinωt|
īout = (1− d) īL (t) = V̂inVout ÎLf |sinωt|
2 (2.21)
Reemplazando |sinωt|2 = 12 −
1











ÎLf cos 2ωt︸ ︷︷ ︸
icd i2
(2.22)
El primer término de la ecuación (2.22) representa la componente de corriente con-
tinua, el segundo término representa la componente de segundo armónico. Al ser el
condensador de gran valor se puede asumir que el segundo armónico fluye por el capac-
itor Cf esto se garantiza si Cf ≥ Iωi∆V , por lo tanto la corriente continua fluye por la
carga R. Como se ilustra en la figura 2.7.
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Figura 2.7: División de la corriente en la salida
Al asumir que toda la corriente del segundo armónico fluye por el capacitor Cf se
puede calcular la tensión vout2 la cual se expresa en la ecuación (2.23) y para calcular






Al reemplazar i2 de la ecuación (2.22) se tiene que vout2 es:











︸ ︷︷ ︸ sen (2ωt)
V̂out2
(2.24)
Donde ÎLf = Îin





El diseño del comando de disparo para la corrección del factor de potencia se presenta
en el Apendice A.
2.4. Resultados de simulación
A continuación se presentan el efecto de la carga no lineal sobre la forma de onda de
corriente antes y despues de aplicar la ley de comando sobre el transistor por corriente
promedio, los parametros de simulación se presentan en la tabla A.1.
2.4.1. Sin corrección del factor de potencia CFP
El efecto de la carga no lineal sobre la señal de corriente del lado de la fuente es
equivalente al circuito más simple de conversión ca-cc (ver figura 2.8), la carga y descar-
ga del condensador genera la deformación en la señal de corriente con un alto contenido
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Tabla 2.3: Parámetros y valores de operación
Tensión eficaz de la fuente 12V
Frecuencia de ĺınea 60Hz
Tensión de salida 30V
Máxima potencia de salida 20W
Frecuencia de conmutación 100kHz
Filtro de salida Cf 697uF
ESR del condensador a la salida 100mΩ
Inductor Lf 100µH
Resistencia a máxima 45Ω
de armónicos impares de baja frecuencia causando un deterioro en el factor de potencia,
cuando se tiene un circuito como el de la figura 2.9 sucede lo mismo, solo que el conver-
tidor de potencia cc-cc cc-cc además de generar armónicos de baja frecuencia tambien
produce armónicos de alta frecuecia.
Figura 2.8: Circuito convencional ca-cc
Figura 2.9: Convertidor boost en lazo abierto
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La figura 2.10 presenta la tensión y la corriente de entrada se observa que ambas
señales estan en fase debido a que el convertidor tiene un factor de desplazamiento igual
a uno, debido a que la carga para este análisis siempre será de tipo resistivo, mientras
que el factor de deformación es menor a uno por la presencia de armónicos sumados a
la señal de corriente. El objetivo principal de este trabajo por lo tanto aumentar este
parámetro en otras palabras disminuir el THDi.
Figura 2.10: Corriente y tensión de entrada sin CFP
La señal de corriente de la figura 2.10 tiene una alta deformación debido a que el
circuito es de naturaleza no lineal los espectros tanto de baja frecuencia como de alta
frecuencia se presentan en las figuras 2.11 y 2.12 respectivamente.
2.4.2. Con corrección del factor de potencia CFP
Al simular el circuito de la figura 2.5 y obtener las señales de tensión y de corriente se
puede apreciar claramente en la figura 2.13 como la magnitud de la corriente disminuye
y presenta una forma de onda muy parecida a la onda de tensión, con la diferencia de
poseer una banda de alta frecuencia por la conmutación del transistor.
Los espectros en frecuencia de la corriente se muestran en las figuras 2.14 y 2.15, la
figura 2.14 comparada con la figura 2.11 muestra una reducción de armónicos de baja
frecuencia casi del 100 %, pero los armónicos de alta frecuencia se reducen soolamente
en un 30% aproximadamente. En la siguiente sección se presenta el cálculo del factor
de potencia con base al cálculo de la tasa de distorsión armónica.
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Figura 2.11: Espectro en baja frecuencia de la corriente sin CFP
Figura 2.12: Espectro en alta frecuencia de la corriente sin CFP
2.4.3. Cálculo de FP y THDi
Una vez obtenida la descomposición por serie de Fourier de la señal de corriente
antes y despues de aplicar la ley de control se procede a calcular la tasa de distorsión
armónica total de corriente THDi y luego el factor de potencia.
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Figura 2.13: Corriente y tensión de entrada con CFP
Figura 2.14: Espectro en baja frecuencia de la corriente con CFP
2.4.4. Cálculo de THDi
Con base en la ecuación (2.5) y con los valores de la tabla 2.1 se procede a calcular este
parámetro ya que este valor esta relacionado con el factor de deformación de acuerdo
a la ecuación 2.6 y este a su vez con el factor de potencia 2.4 ya que el factor de
desplazamiento para este caso, se puede decir que el factor de potencia es igual al factor
de desplazamiento.
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Figura 2.15: Espectro en alta frecuencia de la corriente con CFP
1. Sin corrección del factor de potencia: Para este cálculo se tuvo en cuenta







Expresado en porcentaje es:
THDi( %) = 1,21 · 100 = 121 %







Expresado en porcentaje es:
THDi( %) = 0,115 · 100 = 11,7 %
2.4.5. Cálculo de FP
Con los datos de la tabla A.1 se procede a calcular el factor de potencia aśı:
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1. Sin corrección del factor de potencia: Haciendo uso de la ecuación (4.6)




I2n = 2,14A (2.28)







2 = 0,64 (2.29)




I2n = 1,23A (2.30)







2 = 0,993 (2.31)
Además del factor de potencia y la tasa de distorsión armónica, existen otros parámet-
ros de eficiencia que deben ser calculados como son: factor de distorsión, factor de utilidad
entre otros. Los resultados antes y despues de la CFP se resumen en la tabla 2.4
Los resultados anteriores confirman el buen funcionamiento de control para aumentar
el factor de potencia de los sistemas que alimenten cargas no lineales, mediante la dis-
minución de armónicos de baja frecuencia, el valor de THDi disminuyo por consiguiente
el factor de potencia aumento como se muestra a continuación.
Tabla 2.4: Comparación de los resultados simulados
Item Unidades Sin CFP Con CFP
Irms (A) 2.17 1.23
Vrms (V) 12 12
FP (pu) 0.64 0.993
THDi (pu) 1.21 0.117
2.5. Conclusión del caṕıtulo
Al aplicar el control en lazo cerrado en el convertidor, hubo un cambio notorio en
las amplitudes de los armónicos de baja frecuencia comparadas con las de lazo abierto,
esto generó un incremento en el factor de potencia del 63,4 %, que confirma la relación




1 + (↓ THDi)2
· fd (2.32)
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La conversión de enerǵıa de corriente alterna en corriente directa ca-cc es muy uti-
lizada en el mercado, esto se debe a que la red entrega una tensión alterna y es necesario
convertirla para alimentar cargas que requieran tensión continua las cuales aumentan
cada dia, cuando se tiene un circuito pasivo como en la figura 2.8 este tipo de circuitos
no permiten realizar una corrección sobre la deformación en la señal de corriente debido
a su misma naturaleza, mientras que al utilizar convertidores de potencia que puedan
alimentar cargas continuas y además puedan corregir el problema de la deformación en
la corriente es una solución atractiva disminuir tanto el uso ineficiente de la enerǵıa como
los daños en la red y equipos conectados a ella.
Caṕıtulo 3
Conmutación Suave en CFP
3.1. Introducción
Las altas frecuencias de conmutación en convertidores cc-cc cc-cc aplicados a la cor-
rección del factor de potencia, llevan a la reducción de componentes magnéticos de con-
vertidores PWM, mejorando la densidad de potencia en equipos. Desafortunadamente,
este incremento de velocidad del transistor genera pérdidas en los elementos conmutados,
e interferencias electromagnéticas IEM con otros elementos que componen el convertidor.
Estas pérdidas son mecánicas, causadas por el solapamiento de las ondas de corriente y
tensión durante el peŕıodo de conmutación y pérdidas capacitivas presentadas durante
el periodo de encendido. Las pérdidas producidas por el diodo de libre giro son por con-
ducción, esto también contribuye al solapamiento de las ondas de corriente y tensión, lo
que disminuye la eficiencia total del dispositivo.
Para incrementar la eficiencia del interruptor, se han generado métodos tanto activos
[10, 85] como pasivos [112, 113] que suavizan las sobretensiones y sobrecorrientes dadas
por la conmutación convencional pasando de una conmutación dura a una conmutación
suave. Estás técnicas han sido evaluadas con el objetivo de reducir pérdidas por con-
mutación y aqúı se analiza la posibilidad de disminuir los armónicos de alta frecuencia,
que ayuden a incrementar un poco más el factor de potencia.
Una posible técnica de conmutación suave es la pasiva la cual ha sido revisada y eval-
uada por [51], alĺı se concluye que este aplicación es mucho mejor que la forma activa, por
no requerir de un interruptor adicional o circuiteŕıa adicional de control. En consecuencia
son menos costosos, mas confiables y tienden a lograr una mejor relación eficiencia-precio
que los métodos activos. Para convertidores, la conmutación suave reduce pérdidas de
conmutación principalmente. Este caṕıtulo presenta los tipos más relevantes en con-
mutación suave pasiva ya que este método será el utilizado en el presente trabajo y se
observará si ésta reduce los armónicos generados por las altas frecuencias del transistor.
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3.2. Tipos de conmutación suave
Debido al problema que generan las altas frecuencias en los dispositivos semiconduc-
tores (transistores y diodos). Desde 1987 se vienen proponiendo soluciones que mejoren
la vida útil de los elementos activos [67], y se incremente el buen manejo de la enerǵıa
sobre el convertidor, mitigando estas pérdidas por conmutación. En general, es hacer
que el transistor conmute a cero tensión o cero corriente conocidos en la literatura co-
mo ZVS y ZCS de sus siglas en inglés Zero-Voltage-Switching y Zero-Current-Switching
respectivamente, para evitar sobretensión y sobrecorriente. la elevaciones de tensión y
corriente puede ser una enerǵıa que se almacena en elementos reactivos como induc-
tancias y capacitancias, para que luego esta sea aprovechada por el sistema, mejorando
aśı la eficiencia del mismo. Cuando se adicionan elementos al convertidor se dice que
es un método activo de lo contrario es totalmente pasivo. A continuación se explica un
poco sobre estos métodos.
3.3. Métodos Pasivos
3.3.1. Convertidores Resonantes
Las dos técnicas anteriormente nombradas se pueden lograr con la implementación
de elementos resonantes sobre el interruptor (transistor), que da origen a un interruptor
resonante. Formado por el interruptor activo S1, un inductor L1, y un condensador C1.
Existen dos configuraciones de interruptores resonantes: (a) tipo L y (b) tipo M, como
se muestra en la figura 3.1 En ambos casos, L1 esta conectado en serie con el interruptor
para limitar el di/dt de la corriente del interruptor, C1 es adicionado como un elemento
de almacenamiento y transferencia de enerǵıa. En esencia el circuito resonante L1C1
forma la onda de corriente atraves de S1. Cuando se activa S1 la tensión colector-emisor
o drain-source (Vce o Vds) del transistor puede ser llevado a saturación, y la corriente
incrementa con una forma quasi-sinusoidal. La resonancia entre C1 y L1 produce una
oscilación de la corriente sobre el transistor haciendo que conmute naturalmente.
En la figura 3.2 se muestran las trayectorias A1 y A2 t́ıpicas de una interrupción
inductiva empleando la conmutación convencional o conmutación dura. Se observa que
estas trayectorias atraviesan altas corrientes y altas tensiones simultáneamente, mientras
que cuando se implementa el interruptor resonante la tensión y la corriente se encuentran
sobre los ejes que significa disminución en las magnitudes de corriente y tensión en el
interruptor, la trayectoria B ilustra este efecto, por lo que deberán disminuir las pérdidas
por conmutación Pc.
3.3.2. Convertidores Cuasi-Resonantes
El concepto de convertidor cuasi-resonante cuasi-resonantepuede ser aplicado a un
gran número de convertidores convencionales convencional PWM. Simplemente al reem-
plazar el interruptor del convertidor por un convertidor boost cuasi-resonante, de aqúı nace
una nueva familia de convertidores. Un ejemplo de convertidor cuasi-resonante se mues-
tra en la figura 3.3.




Figura 3.1: Configuración de interruptores resonantes (a)Topoloǵıas generales, (b) Media
onda (c) Onda completa
Figura 3.2: Diagrama de fase. A: Conmutación dura. B: Interruptor Resonante
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(a) (b)
Figura 3.3: Boost Cuasi-Resonante (a) Tipo L, (b) Tipo M
3.4. Métodos Activos
Estos métodos se caracterizan por incluir un transistor auxiliar acompañado de ele-
mentos pasivos, y por proporcionar ZVS o ZCS o ambos al transistor en la transición del
periodo de conmutación. Los mas comunes y mas eficientes aplicados sobre el convertidor
Boost Boost, reportados en la literatura [111] son: La técnica ZVT de su sigla en in-
glés Zero-Voltage Transition [85], este tipo de conmutación se caracteriza por no apagar
de forma suave al transistor auxiliar. Mientras que la técnica EP-QR (Exteded-Period
Quasi-Resonant) de [107], genera una conmutación suave total en ambos transistores.
Los esquemas de ambos tipos de conmutación activa se muestran en la figura 3.4 y 3.5
respectivamente.
Figura 3.4: Conmutación tipo ZVT
Puesto que se ha comprobado que los métodos pasivos son de mayor eficiencia y
rentabilidad que los métodos activos [51], [112]y [113]. Por ello se trabajó con la técni-
ca de conmutación suave pasiva diseñada por [114]. Esta técnica utiliza un conjunto
de elementos pasivos (inductores, condensadores y diodos) ubicados de forma tal que
el interruptor activo presente encendido ZCS y un apagado ZVS. A este conjunto de
elementos se le conoce como celda, teniendo dos tipos de celdas: Celdas de Mı́nima So-
bretensión o MVS (Minimum Voltage Stress), Celdas sin Mı́nima Sobretensión o Non-
MVS (Non-Minimum Voltage Stress). Las celdas MVS se caracterizan por mantener la
misma tensión atraves del interruptor como en la conmutación convencional, y las celdas
Non-MVS presenta un pequeño sobre voltage en el interruptor.
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Figura 3.5: EP-QR
El objetivo de ambos tipos es minimizar las pérdidas por conmutación del interruptor, y
aśı incrementar la eficiencia en el circuito. Para el presente trabajo se utilizará la celda
MVS tipo II mostrada en la figura 3.6(b) aplicado al convertidor Boost CFP.
(a) Celda tipo I (b) Celda tipo II
Figura 3.6: Tipos de Celdas MVS
Figura 3.7: Conmutación pasiva para Boost CFP
Como se observa en la figura 3.7, la celda adicionada al convertidor Boost para la
conmutación suave del transistor, tiene una inductancia resonante Lr encargada del
encendido suave y una capacitancia resonante Cr1 del apagado suave, los elementos
restantes tienen como función crear caminos para recuperar y transportar hacia la carga
o hacia la fuente, la enerǵıa almacenada en los elementos resonantes, en cada periodo
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de conmutación.
3.5. Etapas de Operación del Convertidor Boost CFP
con Conmutación Suave Pasiva
Las correspondientes etapas de operación del circuito de la figura 3.7 se muestran en
la figura 3.8.
(a) Etapa 1 (b) Etapa 2
(c) Etapa 3 (d) Etapa 4
(e) Etapa 5 (f) Etapa 6
(g) Etapa 7
Figura 3.8: Etapas de operación del convertidor Boost CFP
Etapa 1 (t0-t1): (Modo lineal), en la figura 3.8(a) se observa el circuito equivalente
de esta etapa. Aqúı el interruptor S y el diodo D se encuentran conduciendo y la
corriente que pasa por Lr y D disminuyen a cero mientras que la corriente en S
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Como la corriente del inductor resonante se vuelve cero, la siguiente etapa se inicia.
Etapa 2 (t1-t2), (figura 3.8(b)): (Primera Etapa Resonante) Durante esta etapa,
la primera etapa resonante esta compuesta por Lr, Cr1 y Cr2. El condensador Cr2
empieza a cargarse desde cero hasta la tensión de salida Vout. La corriente por
el interruptor iS(t), la corriente por en el inductor resonante iLr (t), las tensiones
resonantes en los condensadores VCr1 VCr2 son:
is (t) = iLf + Vout
√
Cr1Cr2





(Cr1 + Cr2) Lr
sen (ωo2t) (3.4)
vCr1 (t) = Voutsen (ωo2t) (3.5)



















Etapa 3 (t2-t3), (figura 3.8(c)): (Etapa de energización) Esta etapa es similar a la
energización de un t́ıpico convertidor Boost. La corriente atraves de ILf incrementa
linealmente hasta que el interruptor S se apague. El periodo de esta etapa es:
∆t3 = t3 − t2 (3.10)
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Etapa 4 (t3-t4), (figura 3.8(d)): (Segunda Etapa Resonante) En esta etapa el
interruptor S se encuentra apagado, por lo que la corriente iS(t) es desviada por
Dr1 y Cr1 . La tensión de Cr1 comienza aumentar desde cero, lo que hace que
el interruptor S se apague a tensión cero (ZVS). Al mismo tiempo, la operación
resonante de Lr, Cr1 y Cr2 toma lugar, y la corriente en Lr aumenta en conjunto
con Cr2 el cual comienza a descargarse. El fin de esta etapa ocurre cuando Cr1 se












Etapa 5 (t4-t5), (figura 3.8(e)): (Tercera Etapa Resonante) Aqúı la resonancia
ocurre por combinación de Lr y Cr2 . Aśı la corriente por Lr incrementa y la
tensión en el capacitor Cr2 llega a cero. Cuando la tensión en el condensador es
cero, finaliza esta etapa. la corriente iLs(t) por en el interruptor, las tensiones
resonantes VCr1 VCr2 de los condensadores Cr1 y Cr2, pueden escribirse de la
siguiente manera:






vCr1 (t) = Vout (3.15)
vCr2 (t) = Vout cos (ωo5t) (3.16)
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Etapa 6 (t5-t6), (figura 3.8(f)): Al inicio de este periodo el diodo D conduce. La
corriente en Lr incrementa hasta el valor de la fuente iin, y se inicia la etapa final.




















Etapa 7 (t6-t7), (figura 3.8(g)): (Etapa de des-energización) Esta etapa es similar
a la des-energización de un t́ıpico convertidor Boost. La corriente atraves de Lf y
Lr decrementa linealmente hasta que transfiera toda la enerǵıa almacenada en la
etapa 3 hacia la carga. El tiempo de duración de esta etapa es:
∆t7 = Ts − (∆t1 + ∆t2 + ∆t3 + ∆t4 + ∆t5 + ∆t6) (3.23)
Las formas de onda de cada etapa se muestra en la figura 3.9.
Figura 3.9: Formas de Onda durante un periodo de conmutación para el convertidor
Boost CFP
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3.6. Resultados de simulación
3.6.1. Convertidor Boost CFP trabajando en MCC con con-
mutación suave
La figura 3.10 presenta al convertidor Boost con la celda de conmutación suave, a
quién se le aplica el control para CFP, este último no sufre ninguna modificación dado
que la frecuencia de resonancia de la celda de conmutación es mucho mayor a la frecuen-
cia de conmutación, en otras palabras el cambio en la etapa de potencia no modifica la
etapa de control. La celda es seleccionada con base a la tarjeta disponible en laboratorio
y aśı poder implementarla en forma real para evaluar el comportamiento del convertidor
con este cambio.
El cálculo de condensadores e inductores de la celda de conmutación suave se pre-
sentan en el APÉNDICE B.
A continuación se realiza la simulación del circuito mostrado en la figura 3.10, con el
objetivo de analizar los efectos de la celda de conmutación suave en la señal de corriente
vista por la red; la figura 3.11 expone las ondas de tensión y de corriente en la entrada
del circuito con conmutación dura, luego en la figura 3.12 las mismas señales nombradas
anteriormente con conmutación suave.
Figura 3.10: Convertidor Boost CFP con conmutación suave
Al comparar la señal de corriente de la figura 3.11 sin conmutación suave con respecto
a la onda de la figura 3.12 con conmutación suave, se aprecia que la conmutación suave
disminuye la banda de conmutación haciendo que la señal sea mucho más fina esto se
refleja en la disminución de armónicos de alta frecuencia como se aprecia al comparar
los espectros de alta frecuencia de la señal de corriente antes y después de aplicar la
conmutación suave en las figuras 3.17 y 3.18.
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Figura 3.11: Señales de tensión y de corriente en el convertidor Boost CFP con con-
mutación dura
Figura 3.12: Señales de tensión y de corriente en el convertidor Boost CFP con con-
mutación suave
3.6.2. Comparación de espectros conmutación suave Vs dura
Los espectros en frecuencia de la corriente en ambos casos se presenta aśı: primero
se expone el espectro en frecuencia total de la señal, luego se realiza una ampliación de
las tres zonas donde se encontraron los picos más relevantes que son: zona A frecuencias
bajas 60Hz − 960Hz, zona B frecuencias altas 99,6kHz − 100,8kHz.
Espectro total: La figura 3.13 muestra el espectro total de la onda de corriente
sin conmutación suave y la figura 3.14 con conmutación suave, de estas dos fig-
uras se puede decir que las altas frecuencias son casi iguales pero las frecuencias
intermedias tienen una reducción más apreciable, sin embargo esta disminución se
aprecia mejor con las ampliaciones de cada zona como se observa a continuación.
Zona de bajas frecuencias 60Hz − 960Hz: Las figuras 3.15 y 3.16 contienen
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Figura 3.13: Espectro en frecuencia total de la corriente con conmutación dura
Figura 3.14: Espectro en frecuencia total de la corriente con conmutación suave
una ampliación de las bajas frecuencias en la señal de corrientes antes y después
de implementar al circuito las celda de conmutación suave. Al comparar dichas
respuestas puede decirse que son prácticamente iguales.
Figura 3.15: Ampliación Zona de frecuencias bajas con conmutación dura
Zona de altas frecuencias 99,6kHz−100,8kHz: Los cambios de las magnitudes
de los armónicos no son tan evidentes como en la zona de bajas frecuencia pero
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Figura 3.16: Ampliación Zona de frecuencias bajas con conmutación suave
existe una reducción importante del 58% como observa en las figuras 3.17 y 3.18
con lo que se puede observar que la conmutación suave ayuda a disminuir los
armónicos de alta frecuencia t́ıpicos de cargas conmutadas y esto a su vez mejora
el factor de potencia que es lo que se esperaba en este trabajo y que se confirmará a
continuación.
Figura 3.17: Ampliación Zona de frecuencias altas con conmutación dura
Figura 3.18: Ampliación Zona de frecuencias altas con conmutación suave
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3.6.3. Cálculo del factor de potencia conmutación dura vs suave
Como se dijo desde el inicio de este trabajo el factor de potencia depende de la tasa
de distorsión armónica y del factor del desplazamiento, este último no tiene efecto sobre
el cálculo del factor de potencia ya que la carga es resistiva. Primero se calcula la tasa
de distorsión armónica total de la corriente con la ecuación 3.24 y luego se halla el factor













· cos ϕ1︸ ︷︷ ︸
fd
(3.25)
3.6.4. Cálculo de THDi







Expresado en porcentaje es:
THDi( %) = 0,117 · 100 = 11,7 %







Expresado en porcentaje es:
THDi( %) = 0,117 · 100 = 8,9 %
3.6.5. Cálculo de FP




I2n = 1,23A (3.28)
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2 = 0,993 (3.29)




I2n = 1,17A (3.30)







2 = 0,996 (3.31)
3.7. Conclusión de Caṕıtulo
La conmutación suave mejoró el factor de potencia en un 0.3 % lo que implica que
este tipo de técnicas de conmutación en conjunto con el control para la corrección del
factor de potencia ayudan a disminuir los armónicos de alta frecuencia generados por la
conmutación a alta frecuencia esto a su vez mejora el factor de potencia en la red.




Entre los objetivo espećıficos del trabajo se encuentra la implementación de una
estación de trabajo de fuentes conmutadas, como parte del proyecto: Diseño, desarrollo
y puesta en marcha del laboratorio de calidad de la enerǵıa y electrónica de potencia
LACEP. El cual cuenta actualmente con una mesa de trabajo que contiene un prototipo
rápido de control.
Esto genera nuevos espacios de trabajo de investigación y profundización en un tema
tan importante como la conversión de corriente alterna ca en corriente continua cc (ca-
cc) para alimentar cargas conmutadas. El APÉNDICE C presenta los planos eléctricos
de los módulos y especificaciones de la implementación en la mesa de trabajo, los cuales
se encuentran anexos al final del documento.
4.2. Resultados experimentales
En esta sección se presentan algunos resultados experimentales logrados con la tar-
jeta disponible en el laboratorio conocida como Power Pole Board construida por la
Universidad de Minnesota (EE.UU) la cual esta diseñada para la conversión cc-cc, con
la caracteŕıstica especial de poder ser configurada en cinco diferentes topoloǵıas tanto
aisladas (Flyback y Forward) como no aisladas (Buck, Boost y Buck-Boost).
También cuenta con un generador de ancho de pulso interno para el disparo de uno
de los transistores de acuerdo con la configuración que se desee trabajar, este disparo
igualmente puede ser generado de forma externa y ser aplicado a la tarjeta, de alĺı, que
se pueda realizar un control en lazo cerrado.
Para realizar la corrección del factor de potencia visto por la red con el convertidor
Boos Boos, es necesario hacer un control en lazo cerrado como se diseño en el capitulo 2.
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Dado que se cuenta con la Power Pole Board se pensó en aplicar dicho control de forma
digital con la tarjeta DS1104, en la topoloǵıa Boost a pesar de saber que esta tarjeta no
se encuentra diseñada para tal fin [90], se trato de implementar el control a lazo cerrado
pero se presentaron algunas dificultades en la implementación las cuales se nombran a
continuación.
No se cuenta con un sistema de adecuación de señales optoacoplado para la sepa-
ración de las referencias.
La tarjeta no cuenta con una alimentación de polarización con respecto a la fuente
de alimentación de toda la mesa.
Los resultados experimentales se presentan en el siguiente orden:
Sin corrección del factor de potencia en modo de conducción continua.
Con corrección del factor de potencia en modo de conducción discontinua sin con-
mutación suave.
Con corrección del factor de potencia en modo de conducción discontinua con
conmutación suave.
4.2.1. Sin corrección del factor de potencia
Este ensayo se realizó en lazo abierto con una frecuencia de conmutación de 50kHz
para poder observar la señal de corriente en modo de conducción continua, la etapa
de rectificación ca-cc se implementó con un puente de diodos con la caracteŕıstica de
tener un tiempo de recuperación alto (1ns) cuya referencia es MBR2545 para asegurar
una respuesta optima ante las altas frecuencias de conmutación del convertidor; para el
montaje de la etapa de potencia del boost se utilizó la tarjeta Power Pole Board como
se muestra en la figura 4.1 con los parámetros de la tabla 4.1.
Tabla 4.1: Parámetros y valores de operación
Tensión eficaz de la fuente (Vin) 12V
Frecuencia de ĺınea 60Hz
Máxima potencia de salida 20W
Frecuencia de conmutación 50kHz
Filtro de salida Cf 697uF
ESR del condensador a la salida 100mΩ
Inductor Lf 100µH
Resistencia a máxima 45Ω
Después de realizar el montaje en la tarjeta y energizar el sistema a analizar, se hizo
la medición de la corriente en la entrada del sistema cuyo resultado se presenta en la
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Figura 4.1: Esquema del convertidor Boost
figura 4.2 esta medida se realizó con el escopómetro marca Tektronix 2014 el cual per-
mite capturar por computador no solamente la imagen sino también los datos de la señal
y reconstruirlos en algún programa de simulación como Matlab esto permite mejorar la
calidad y presentación de los datos adquiridos.
Se observa que la señal de corriente de la figura 4.2 presenta un tiempo muerto debido
a la carga y descarga del condensador dada la conmutación de los diodos, confirmando de
modo experimental que las cargas no lineales en este caso los convertidores de potencia
deforman de manera sustancial la señal de corriente. La figura 4.3 muestra como un alto
contenido de armónicos en baja y alta frecuencia, estos picos se aprecian mejor en las
figuras 4.5 y 4.4 respectivamente. Para la figura 4.5 es más notable la magnitud del ter-
cer armónico cuyo valor es de 0.89A, el pico máximo de los armónicos de alta frecuencia
tiene una amplitud 0.68A, el cálculo del factor de potencia se realizará en la sección 1.2.4.
4.2.2. Con corrección del factor de potencia y conmutación dura
El control de corriente promedio se implemento via digital mediante la tarjeta DS1104
(ver apéndice C) que se encuentra disponible en el laboratorio esta herramienta fue es-
cogida por presentar agilidad en el procesamiento de datos, fácil manejo y menos costo
que la implementación análoga. Al realizar la implementación se presentó el proble-
ma de no contar con un acople óptico generando un gran ruido de modo común en las
señales sensadas haciendo que el control no funcionara a la frecuencia deseada (100kHz).
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Figura 4.2: Señal de corriente de entrada y tensión de entrada sin CFP
Figura 4.3: Espectro total de la corriente sin CFP
Motivo que llevo a reducir la frecuencia de conmutación una séptima parte (15kHz),
al reducir la frecuencia el convertidor trabaja en modo de conducción discontinua, de
acuerdo con lo anterior las gráficas que se presentarán a continuación solamente están
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Figura 4.4: Espectro de baja frecuencia de la corriente de entrada sin CFP
Figura 4.5: Espectro en alta frecuencia de la corriente de entrada sin CFP
en MCD.
Las funciones de transferencia del control se implementaron en Simulink de forma
discreta la función de transferencia de control para el lazo de corriente interno y para el
lazo externo de tensión, se observan en las ecuaciones (4.1) y (4.2) respectivamente su
implementación se presenta en la figura 4.6.









Figura 4.6: Control para CFP implementado en Simulink en tiempo discreto
Una vez se implemento el lazo de control se obtuvo la forma corriente en la entrada
mostrada en la figura 4.7 y su espectro total se exhibe en la figura 4.8, la figura 4.9
presenta una vista cercana del espectro en baja frecuencia la cual enseña una reducción
bastante visible de los armónicos de baja frecuencia y la figura 4.10 muestra el armónico
de alta frecuencia con una magnitud apreciable.
Figura 4.7: Corriente de entrada con CFP y conmutación dura
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Figura 4.8: Espectro total con conmutación dura
Figura 4.9: Espectro de baja frecuencia con conmutación dura
Para conocer si la conmutación suave presenta un buen comportamiento se tomó el
diagrama de fase de la corriente (Is) contra la tensión (Vds) sobre el transistor como se
aprecia en la figura 4.11(a), se puede notar que la trayectoria de la conmutación dura es
muy similar con la curva ideal de la figura 4.11(b) verificando entonces que el transistor
esta sometido a altas corriente y tensiones al mismo tiempo.
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Figura 4.10: Espectro de alta frecuencia con conmutación dura
(a) Conmutación dura curva A1 y A2
ideales
(b) Retrato de fase conmutación dura
real
Figura 4.11: Comparación de trayectorias de conmutación dura Ideal Vs Real
4.2.3. Con corrección del factor de potencia y conmutación suave
Al implementar la celda de conmutación suave se confirmo su buen funcionamiento
al obtener el diagrama de fase el cual se presenta en la figura 4.12(a) donde se aprecia
que realmente la celda se encuentra funcionando de modo correcto, ahora se observara
si realiza alguna reducción en los armónicos de alta frecuencia.
Los resultados experimentales no fueron los óptimos ya que la celda se encuentra
diseñada para trabajar en modo de conducción continua y no discontinua, la señal de
corriente obtenida se muestra en la figura 4.13 alĺı se puede observar que las señales de
corriente son aproximadamente iguales (ver figura 4.7), pero solo se podrá confirmar este
efecto al comparar los espectros en frecuencia antes y después de realizar la conmutación
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suave esto se muestra en la figura 4.17.
(a) Conmutación suave curva B ideal (b) Retrato de fase conmutación suave
real
Figura 4.12: Comparación de trayectorias de conmutación suave Ideal Vs Real
Figura 4.13: Corriente de entrada con conmutación suave
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Figura 4.14: Espectro total con conmutación suave
Figura 4.15: Espectro de baja frecuencia con conmutación suave
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Figura 4.16: Espectro de alta frecuencia con conmutación suave
4.2.4. Cálculo del factor de potencia (FP ) y la tasa de distorsión
armónica de la corriente (THDi)
Una vez obtenida la descomposición por serie de Fourier de la señal de corriente
antes y después de aplicar la ley de control se procede a calcular la tasa de distorsión
armónica total de corriente THDi y luego el factor de potencia.
4.2.5. Cálculo de la tasa de distorsión armónica de la corriente
THDi
Con base en la ecuación (4.3) se procede a calcular este parámetro por estar rela-
cionado con el factor de deformación de acuerdo y este a su vez con el factor de potencia
ya que el factor de desplazamiento para este caso es igual a uno, se puede decir que el
factor de potencia es igual al factor de desplazamiento.
1. Sin corrección del factor de potencia: Para este cálculo se tuvo en cuenta







Expresado en porcentaje es:
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Figura 4.17: Espectro de alta frecuencia sin conmutación suave vs con conmutación suave
THDi( %) = 1,19 · 100 = 119 %







Expresado en porcentaje es:
THDi( %) = 0,66 · 100 = 66 %
4.2.6. Cálculo del factor de potencia FP
1. Sin corrección del factor de potencia: Haciendo uso de la ecuación (4.5)




I2n = 2,8A (4.5)
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2 = 0,63 (4.6)




I2n = 1,8A (4.7)







2 = 0,83 (4.8)




I2n = 1,6A (4.9)







2 = 0,84 (4.10)
Los resultados anteriores confirman el buen funcionamiento de control para aumen-
tar el factor de potencia de los sistemas que alimenten cargas no lineales, mediante la
disminución de armónicos de baja frecuencia y alta frecuencia con la conmutación suave,
se demuestra una vez más que a medida que el valor de THDi disminuye el factor de
potencia aumenta como se resume en la tabla 4.2.
Tabla 4.2: Comparación de los resultados
Item Unidades Sin CFP CFP dura CFP suave
Irms (A) 2.8 1.8 1.6
FP (p.u) 0.63 0.83 0.84
THDi (p.u) 1.19 0.66 0.65
4.3. Conclusión
Aun cuando la celda de conmutación suave diseñada e implementada para este tra-
bajo de tesis presenta un mejor desempeño en modo de conducción continua, como se
observo en la simulación realizada en el capitulo 3, a nivel experimental su efecto no fue
el esperado. Pudo notarse que en efecto la celda contribúıa a la disminución de armónicos
de alta frecuencia en un 17 % como se aprecia en la figura 4.17.
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Caṕıtulo 5
Conclusiones y trabajo futuro
5.1. Conclusiones
El sistema de control y de conmutación suave diseñado, simulado e implemen-
tado en esta tesis de maestŕıa es una buena opción para disminuir el contenido
de armónicos tanto de baja como de alta frecuencia y para mejorar el factor de
potencia a la entrada de sistemas conmutados.
La ley de control por disparo de corriente promedio aplicada sobre el transistor del
convertidor redujo los armónicos de baja frecuencia casi en un 100 % mejorando el
factor de potencia en un 63,4
La celda de conmutación suave diseñada, simulada e implementada en este trabajo
ayudó a reducir los armónicos de alta frecuencia en un 58 % aproximadamente
haciendo que el factor de potencia aumentará en un 4
Aśı como la aplicación tanto de técnicas de control como de conmutación suave
mejoran el uso eficiente de la enerǵıa, se debe continuar indagando en aplicaciones
que hagan de la red de alimentación un sistema más eficiente y más confiable para
los usuarios.
La mesa de trabajo en fuentes conmutadas con tecnoloǵıa RCP que se imple-
mentó es una excelente herramienta para la docencia y la investigación en sistemas
conmutados de la Sede.
La mesa de trabajo servirá para afianzar los conocimientos teóricos vistos en los
cursos de Electrónica de Potencia y de Control de la Sede, y también servirá para
realizar la validación experimental de los trabajos de investigación en sistemas
conmutados.
No obstante, con este trabajo se ha demostrado que la mesa de trabajo implemen-
tada tiene algunas limitaciones para realizar tareas de alto desempeño (CFP a alta
frecuencia) que podrán ser subsanadas en futuras realizaciones.
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5.2. Trabajo futuro
Diseñar e implementar un control no lineal, que permita la corrección del factor
de potencia activa en un amplio rango de carga de tensión de entrada.
Diseñar e implementar un filtro contra interferencias electromagnéticas que mejoren
la respuesta del convertidor.
Diseñar e implementar diferentes técnicas de conmutación suave pasivas y activas
que mejoren aun más las pérdidas en la red por presencia de armónicos de alta
frecuencia.
Diseñar e implementar diferentes técnicas de conmutación suave activa para com-
parar el desempeño de cada una de ellas que permitan elegir y analizar el de-
sempeño de las activas con respecto a las técnicas pasivas.
Analizar desde el punto de vista matemático la dinámica no lineal del convertidor
Boost utilizado como CFP con corriente promedio y con conmutación suave, que
permitan evaluar la estabilidad del sistema y los rangos de operación óptimos del
convertidor.
Diseñar celdas de conmutación suave tanto activas como pasivas en otras topoloǵıas
tanto aisladas como no aisladas.
Analizar la cantidad de contaminación armónica generada sobre la red eléctrica
con cargas no lineales que deformen únicamente la señal de corriente y comparar
su comportamiento antes y después de corregir el factor de potencia.
Apéndice A
Diseño del comando de disparo
para la corrección del factor de
potencia
A.1. Tipos de disparo de corrección del factor de po-
tencia
Un corrector activo del factor de potencia CFP ideal, es aquel que emula una re-
sistencia del lado de la fuente de alimentación mientras mantiene una tensión regulada a
la salida. Para cumplir con esto, generalmente se requiere de una onda sinusoidal como
referencia, y el controlador se encarga de forzar la corriente de entrada a que siga esta
señal tan cerca como sea posible. Esta referencia se obtiene con el producto de una frac-
ción de la tensión de entrada rectificada y la salida del amplificador de error del voltage
a la salida [73]. A continuación se explican algunas técnicas de disparo de tipo no lineal
para CFP, más usadas.
A.1.1. Disparo por corriente pico
La activación por corriente pico, activa al interruptor a frecuencia constante por
medio de una señal de reloj y este se apaga cuando la suma de la corriente del interruptor
y una señal externa de compensación tipo rampa igualen la señal de referencia. Este tipo
de control hace que el convertido opere en modo de conducción continua MCC, el cual
tiene la ventaja presentar menor sobre corriente y menor requerimiento de filtros para
interferencias electromagnéticas EMI. Tiene desventajas como el apagado duro del diodo
de libre giro lo que incrementa las pérdidas y el ruido debido a este tipo de conmutación,
por lo que requiere que los elementos sean muy rápidos [73, 39].
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A.1.2. Disparo por histéresis
A diferencia del disparo por corriente pico, aqúı se requieren dos referencias de cor-
riente sinusoidales, una para la corriente pico y otra para el valle de la corriente. El
interruptor es encendido cuando la corriente del inductor es igual a la referencia inferior
y es apagado cuando la corriente del inductor alcanza la referencia superior. Este control
es de frecuencia variable, donde el periodo de conmutación vaŕıa en cada ciclo [73].
A.1.3. Disparo por corriente promedio
Aqúı la corriente en el inductor es sensada y filtrada por un amplificador de error de
corriente, cuya salida va al modulador PWM. El error entre la corriente promedio de la
entrada y su referencia es minimizada por el amplificador de error. La ventaja es que
no requiere de señales externas de compensación como en el control por corriente pico,
dado que cuando la tensión de ĺınea cruza por cero, el ciclo de trabajo se aproxima a
uno, aśı se reduce el tiempo muerto de la corriente de entrada. Su principal desventaja
es que la corriente deber ser sensada por lo que requiere de un amplificador de error de
corriente y su red de compensación debe ser diseñada [73, 89, 126].
En este trabajo, la estrategia de disparo escogida es la corriente promedio, por ser
más económica cuando se quiere implementar de forma análoga, no necesita rampa de
compensación. En la figura A.1 se observa que tanto la tensión de salida, la tensión de
entrada rectificada y la corriente en el inductor que deben ser sensadas para aplicarlos
en la parte de potencia.
Figura A.1: Esquema del control por corriente promedio
A.2. Diseño del comando de disparo por corriente
promedio
El diseño se realiza con base al método matemático llamado el factor K, propuesto
en [130], esta técnica requiere de la respuesta en frecuencia de la planta en lazo abierto,
para seleccionar el control requerido. Su selección se debe a que es simple de aplicar es-
pecialmente en convertidores. A pesar de responder de forma lenta cuando hay variación
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de algunos parámetros como valores de carga y de la fuente de alimentación; es una bue-
na aproximación para lograr que el convertidor boost Boost corrija el factor de potencia.
Figura A.2: Lazos de control del CFP
Su principal objetivo es hacer que la onda de corriente a la entrada presente una
forma senoidal, igual a la onda de tensión del lado de la fuente de alimentación. Para
ello, se requieren dos lazos de control como se muestra en la figura A.2; un controlador
externo de tensión, que es de baja frecuencia (aprox. 10-15Hz) que se encarga de dar la
magnitud a la señal de referencia de corriente y un lazo interno el cual tiene un ancho de
banda mucho mayor al de tensión (comúnmente de kHz) cuya función es dar la forma
senoidal a la corriente sensada. La diferencia de los anchos de banda entre los lazos de
control permite diseñar cada controlador de manera independientemente.
Resumiendo tenemos que:
El lazo interno asegura la forma de onda de i∗Lf (t), basado en la tensión de entrada
Vin.
El lazo externo de tensión determina la amplitud ÎLf basado en la salida del lazo
de realimentación de tensión. Si la corriente en el inductor es insuficiente para
alimentar la carga, la tensión en la salida cae por debajo del valor de referencia
preseleccionado V ∗out. Además de generar la amplitud de la señal de corriente de
referencia i∗Lf (t), actúa como regulador de la tensión en la salida.
A.2.1. Diseño del lazo de control de corriente
El lazo de interno de corriente se muestra en la figura A.3. En orden de seguir la
referencia con un tasa de distorsión armónica en corriente THDi tan pequeña como sea
posible, el control de corriente promedio se utiliza en esta etapa, ya que para el lazo de
tensión se diseña un compensador en atraso.
Como se muestra en la figura A.2, la corriente i∗Lf y la corriente iLf se restan para
obtener el error, que se amplifica en el controlador de corriente y quien genera la señal
de control vc(t). Esta tensión de control luego es comparada con una señal rampa vr(t)
generada de forma independiente, con una valor pico de V̂r a frecuencia constante fs,
generalmente se utilizan circuitos integrados CI para generar el PWM [126].
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(a)
(b)
Figura A.3: Lazo de corriente del PFP
A.2.2. Función de transferencia del controlador PWM
Si V̂r es la amplitud de la rampa para el PWM, la función de transferencia a pequeña








A.2.3. Etapa de potencia del convertidor Boost
A pesar de la variación del punto de operación en estado estable, la función de








Esta aproximación se debe a que a altas frecuencias el capacitor Cf se pone en corto,
asumiendo una tensión dc Vout en el extremo de Lf .
Las secciones anteriores muestran cuáles son las funciones de transferencias requeri-
das para el diseño del control.
A.2.4. Pasos para el diseño del controlador del lazo de corriente
[130]
La figura A.4 describe en forma consecutiva los pasos para el diseño de la ley de
control. Si existen cambios en los parámetros de la planta se debe iniciar el diseño desde
el comienzo (Paso 1).
Paso 1: Gráficar el diagrama de bode de la función de transferencia de la etapa
de potencia en este caso la ecuación (A.2).
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Paso 2: Elegir la frecuencia de cruce del diagrama de bode.
Paso 3: Definir la fase deseada.
Paso 4: Elegir el tipo de controlador.
Paso 5: Calcular el valor de los elementos del controlador.
Figura A.4: Pasos de diseño del control por corriente promedio para CFP
A.2.5. Desarrollo del diseño
Paso 1: Diagrama de bode de ĩLf/d̃: Este diagrama se presenta en la figura A.5,
con los datos mostrados en la tabla A.1 . Obtenido del circuito mostrado en la
figura 2.3.
Paso 2: La frecuencia de corte es de valor mucho mayor a la frecuencia de reso-
nancia, para este caso se elige de 10kZ.
Paso 3: La fase deseada para este tipo de sistemas se encuentra entre 45◦-90◦, se
elige un valor medio igual a 60◦ [130].
Paso 4: De acuerdo con [130], cuando se desean fases menores a 120◦, el contro-
lador elegido es de tipo 2, esta topoloǵıa se muestra en la figura A.6.
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Tabla A.1: Parámetros y valores de operación
Tensión eficaz de la fuente 12V
Frecuencia de ĺınea 60Hz
Tensión de salida 30V
Máxima potencia de salida 20W
Frecuencia de conmutación 100kHz
Filtro de salida Cf 697uF
ESR del condensador a la salida 100mΩ
Inductor Lf 100µH
Resistencia a máxima 45Ω
(a) Magnitud en decibelios (dB)
(b) Fase en grados
Figura A.5: Diagrama de Bode de îLf/d̂
Paso 5: Para el cálculo de los elementos R1, R2, C1 y C2, y la ganancia del
controlar Kc. Se debe primero calcular un parámetro el factor K de [130] el cual
provee la ubicación del polo y cero que son adicionados por este tipo de controlador
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Figura A.6: Implementación del controlador con operacionales




Donde fc es la frecuencia de corte corresponde a 10kHz elegida en el paso 2.
Aplicando las ecuaciones (A.3) y (A.4), con los datos de diseño se tiene que:






fcero = fcK =
1,5kHz
3,732 = 2680Hz = 5,5 · 10
3Rd/s
fpolo = Kfc = 10kHz · 3,732 = 37320Hz = 1,63 · 104Rd/s
La ganancia del controlador Kc, es calculado con base en la magnitud de la FT de la
etapa de potencia, a la frecuencia de cruce seleccionada anteriormente, |Gep(s)| =
−19,875. Un criterio de diseño que se debe cumplir es que la magnitud total del
lazo cerrado debe ser igual a uno, con lo que se define la ganacia del controlador.
|GLC (s)|fc = |GC (s)|fc ∗ |Gep (s)|fc = 1
|GC (s)|fc ∗ |Gep (s)|fc = 1
|GC (s)|fc = − |Gep (s)|fc
|GC (s)|fc = −19,875dB = 9,8571
(A.5)
Conocida la magnitud de la FT del controlador, se halla el valor de la ganancia de
Kc de acuerdo a la expresión A.6.
KC = ωpolo ∗ |GC(s)|
KC = 5,5 · 103Rd/s · 9,8571 = 54149
(A.6)
Para obtener el valor de los elementos del controlador, se selecciona de forma ar-
bitraria R1 y se elige de 100kΩ, con el valor de R1 conocido se calculan los demás
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componentes, aśı:








R2 = 1ωceroC1 = 151kΩ
(A.7)
A.3. Diseño del controlador de tensión
Para este diseño es necesario determinar el valor máximo de la inductancia, ˆILf . Este
lazo se caracteriza por presentar un ancho de banda muy limitado de aproximadamente
15Hz. Esto tiene que ver con el hecho de que la tensión del condensador contiene una
componente de segundo armónico vout2 como se calculo en la ecuación (2.25) al doble
de la frecuencia fundamental (120Hz). El diagrama de bloques del lazo de tensión se
encuentra en la figura A.7.
(a)
(b)
Figura A.7: Lazo de control de tensión
Puesto que ILf contiene una componente de segundo armónico producida por vd2,
denominada como ˆIL2, se debe limitar a 1.5 % de la corriente nominal ILf [130]. La
función de transferencia requerida para el diseño de la etapa de potencia esta dada por

















Para lograr un error de estado estable igual a cero, la función de transferencia del
controlador podŕıa tener un polo en el origen. Sin embargo los circuitos de CFP son
a menudo prerreguladores, no generan una tensión regulada a la salida, puesto que el
control seŕıa mas complejo. El controlador seleccionado se muestra en la figura A.8.
Figura A.8: Implementación de la FT Gv(s) con operacionales
Igual que para el lazo de control de tensión la suma de las magnitudes de las funciones
de transferencia deben sumar uno a la frecuencia de cruce del lazo de tensión que hasta
ahora no es conocida, obteniendo una primera ecuación.∣∣∣∣∣ Kv1 + s/ωcv 12 V̂inV̂out R1 + sRC
∣∣∣∣∣ = 1 (A.10)







Se tiene dos ecuaciones (A.10) y (A.11) con dos incógnitas Kv y ωcv, se puede resolver
el sistema para el cálculo de los elementos de la figura A.8. R1, R2 y C1. R1 se toma de
100kΩ, R2 y C1, se determinan mediante las siguientes ecuaciones.
R2 = Kv ∗R1
C1 = 1KvR1ωcv
(A.12)
Con los valores de la tabla A.1, se calcula R2 y C1, se realiza la simulación del con-
vertidor boost Boost CFP, los resultados se presentan en la siguiente sección, donde se
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confirma que el control esta bien diseñado, mediante una variación de carga.
R2 = Kv ∗R1 = 28kΩ
C1 = 1KvR1ωcv = 0,475µF
Apéndice B
Selección de los Componentes
para la Celda
Para le selección adecuada de elementos, primero se definen las pérdidas por con-
mutación del interruptor, primero se muestran las formas generales las cuales no relacio-
nan los valores de los elementos resonantes y luego se enseñan las que si los relacionan.
B.1. Pérdidas por conmutación
Las pérdidas por conmutación de un dispositivo de potencia obedecen a la expresión
(B.1) [123]:
Pc = k · f · Imax · Vmáx · tc (B.1)
Donde:
K: es una contante que depende del tipo de conmutación.
tc: es el tiempo que dura la transición.
f : es la frecuencia de conmutación.
La ecuación (B.1) es una forma simple de calcular las pérdidas, existe otra forma
de expresar estas pérdidas [89] en función de todos los tiempos que se presentan en el
intervalo de conmutación, como se expresa en (B.2).
Pc =
(Vds máx−Vds mı́n)fs
k [(I + IRRM ) · (tri + trr) + I · tfv + I (tfi + trv)] (B.2)
Donde:
Vdsmax: Tensión máxima del transistor antes de ser activado.
Vdsmin: Tensión mı́nima del transistor después de ser activado.
k: Constante que depende de la carga, para carga resistiva k = 6 y para carga inductiva
k = 2.
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Fs: Frecuencia de conmutación.
I: Corriente constante del circuito ya sea de la fuente o de la carga.
IRRM : Corriente de recuperación inversa.Es el sobre pico de la corriente del transistor.
tri: Tiempo de subida de la corriente del transistor. Tiempo que demora la corriente del
transistor en subir hasta igualar la corriente I.
trr: Tiempo de recuperación inversa. Tiempo que tarda la corriente del transistor en
igualar de nuevo la corriente I.
tfv: Tiempo de cáıda de tensión del transistor. Tiempo en el cual la tensión del transistor
pasa de máximo a mı́nimo.
tfi: Tiempo de cáıda de la corriente del transistor. Tiempo en que la corriente del
transistor cae a cero.
ttrv: Tiempo de recuperación de la tensión del transistor. Tiempo que tarda la tensión
del transistor en pasar de mı́nimo a la máxima.
1. Pérdidas de encendido: Cuando un convertidor activa su interruptor de forma
”dura”, por la naturaleza pasiva del diodo, existe un gran solapamiento entre la
tensión Vds y la corriente Is en el transistor, lo que genera una gran potencia
de pérdidas sobre el interruptor principal. Al ubicar adecuadamente un inductor
se reduce estas pérdidas, ya que esta suaviza el incremento de la corriente en el
encendido, y la tensión cae de modo normal, esto se observa en la figura B.1. Si
se asume que la tensión cae linealmente a cero en el tiempo ton, las pérdidas en el





Donde V es la tensión en el interruptor antes del encendido.
Figura B.1: Formas de onda del encendido del transistor. Suave Vs Dura
2. Pérdidas de apagado: La eficiencia en el apagado se puede volver eficiente por
la ubicación de un condensador resonante en el circuito. Sin embargo para un
interruptor tipo MOSFET, el condensador resonante no suaviza la tensión, sino
que desv́ıa la corriente como se muestra en la figura B.2. Tanto en el encendido
como en el apagado mientras la capacitancia Cdg o capacitancia de ”Miller”se
carga o descarga, la tensión en la compuerta gate permanece constante. por lo
tanto la tensión Vds y Vdg. Esto muestra que la velocidad de rizado de Vds en el
apagado esta determinado por la corriente de la compuerta y por Cgd
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La ecuación B.4 muestra que la relación de velocidad del rizado es independiente
de condensador resonante adicionado para la conmutación suave. Además este
condensador desv́ıa la corriente atraves del MOSFET como sigue:




Donde I es la corriente en el interruptor antes de que este se apague y representa
una carga inductiva. Con las ecuaciones (B.5) y (B.6) se definen las pérdidas del













− 2WcdV 2 Wcd es la enerǵıa almacenada en la capacitancia parásita
entre el drain y tierra del MOSFET.
B.1.1. Selección Inductores y Condensadores
Con el modelo de las pérdidas de cada estado del transistor, para cuantificar el
objetivo del diseño, en orden de obtener valores óptimos de inductores y condensadores.


















, de lo contrario
 (B.7)
Este modelo desprecia las pérdidas en la capacitancia ”Miller”. En (B.8) se aprecia
que las pérdidas disminuyen a medida que los valores de Lr y Cr incrementan. Pero si se
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aumentan demasiado este valor, el periodo de conmutación suave es demasiado pequeño
sobre el ciclo de trabajo. Por lo tanto se debe mantener una buena relación entre estos
valores y el periodo de conmutación, y se generen periodos de encendido Ton y apagado
Toff aceptables.
Los parámetros de impedancia y frecuencia de resonancia entre el inductor Lr y el





La frecuencia de resonancia entre Cr1 y Lr se pueden relacionar con el periodo de




Una restricción importante se debe cumplir para que la conmutación suave se lleve









B.2. Procedimiento de Diseño
A. Objetivos del Diseño
1. Asegurar la conmutación suave sobre un rango de corriente dado (Imax-Imin)
2. Minimizar las pérdidas por conmutación y sobretensiones.
3. Asegurar que los periodos Tron y Toff sean bastante cortos que permitan una
conmutación suave dentro den un rango de ciclo de trabajo y de carga.
B. Diseño del Circuito MVS Los siguientes parámetros se asumen conocidos.
1. Imax-Imin: El rango de corriente para la conmutación suave.
2. Dmax-Dmin: El rango del ciclo de trabajo para la conmutación suave.
3. Ts: Periodo de conmutación.
Los pasos de diseño se simplifican y se muestran a continuación:
1. La restricción Zr = V/Imax debe satisfacerse para minimizar la sobre corri-
ente en el interruptor.
2. x = Cr1/Cr2 = 1 se debe cumplir para cumplir con el primer objetivo
Imax/Imin < 3,1.
3. Definir un pequeño valor para k que satisfaga los máximos valores permitidos
de Tron y Toff . Tal que Tron ≤ DminTs y Toff ≤ (1−Dmax)Ts.
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B.3. Ejemplo del diseño
Para ilustrar el diseño se toman los datos del ejemplo mostrado en el capitulo 2.























Cálculo de Zr, x y k.
1. Zr = V/Imáx = 2Ω
2. x = Cr1/Cr2 = 1
3. k=0.06Cap3:eq24
Cálculo de Cr1, Lr y Cr2
1. Cr1 = kTsImax2πV = 48nF
2. Lr = kTsV2πImax = 0,19µH
3. Cr2 = Cr1 = 48nF
B.3.1. Resultados de Simulación
Para mostrar como disminuyen las pérdidas por conmutación al adicionar la celda
de conmutación suave en el transistor, en este caso una celda tipo I al convertidor Boost
Boost, se realizan dos simulaciones con ambos tipos de conmutación dura y suave, se
calculan las pérdidas de acuerdo con la ecuación (B.2), al final se presentan los resultados.
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B.3.2. Formas de onda
Los circuitos a simular dada la interrupción dura y suave del elemento conmutado, se
presentan en las figuras B.5 y B.6 respectivamente. El esquema del Boost esta en forma
simplificada, tal que la fuente de tensión y la inductancia fueron reemplazadas por una
fuente de corriente constante y el condensador con la resistencia a la salida por una
fuente de tensión constante, con el fin de apreciar mejor los efectos de la conmutación
suave sobre el interruptor. En las figuras B.3 y B.4 se observan todas las formas de
onda involucradas en el periodo de conmutación del transistor, como el transitorio de la
corriente del transistor Is, y de la tensión del transistor Vds principalmente.
Figura B.3: Formas de onda t́ıpicas en el periodo de conmutación no suaves del transistor
B.3.3. Cálculo de las pérdidas por conmutación
El cálculo de las pérdidas por conmutación se realizaron con la ecuación (B.2) antes
y después de implementar la conmutación suave. Los datos tanto de magnitudes en cor-
riente, en tensión, tiempos de subida y tiempos bajada de las señales de corriente y de
tensión, entre otros, fueron tomados de las ondas mostradas en las figuras B.3 y B.4.
Los datos se exponen en la tabla B.1, para un k = 2.
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Figura B.4: Formas de onda el periodo de conmutación del transistor adicionando la
celda tipo I
Figura B.5: Circuito simplificado tipo Boost sin conmutación suave
Figura B.6: Circuito simplificado tipo Boost con conmutación suave
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Tabla B.1: Cálculo de pérdidas por conmutación
Conmutación Unidades Dura Suave
Icarga A 5 5
tri ns 11 17
tfv ns 215 71
trr ns 192 29
trv ns 148 353
tfi ns 93 85
IRRM A 9.321 0.963
Vdsmax V 31 6
Vdsmin V 0.68 0.68
Pc W 3.91 0.09
Apéndice C
Descripción del diseño estación
de trabajo
La estación de trabajo contará con 7 módulos como sigue:
Módulo de encendido y protección de la mesa.
Módulo de adquisición.
Módulo de alimentación ca variable.
Módulo de rectificación ca-cc.
Módulo de fuentes conmutadas.
Módulo de cargas.
Módulo convertidor alta potencia.
Además de estos módulos, se dispone de equipos adicionales, tales como:
1 computador con la tarjeta de adquisición de datos DS1104 y sus respectivas
licencias para los software: dSpace Release 5.0, Matlab 7.1 y Pspice 9.0.
1 generador de señales de 10MHz, 10V.
1 osciloscopio digital: cuatro canales, ancho de banda 100MHz, con conexión al
computador.
2 fuentes reguladas cc 0-35V.
2 mult́ımetros digitales.
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El diseño de las instalaciones eléctricas tanto del laboratorio, del banco y de adquisi-
ción de señales. Se muestran en los planos 1/3, 2/3 y 3/3, respectivamente.
El módulo de fuentes conmutadas se llevará a cabo mediante el uso de una tarjeta
de potencia denominada Power Pole Board [131], construida con fines académicos por
la Universidad de Minnesota (EE.UU) y que se encuentra disponible en el laboratorio
LACEP. Esta tarjeta se caracteriza por presentar un alto rendimiento, alta velocidad de
conmutación, manejo de tensiones adecuadas para el trabajo en laboratorio, protección
de los dispositivos. Además cuenta con la posibilidad de reconfigurarla en varias tipos de
convertidores cc-cc cc-cc, convertidores sin transformador de aislamiento, como: Buck,
Boost y Buck-boost. Y convertidores con transformador de aislamiento, como: Flyback
y Forward.
Para realizar el montaje de la ley de control para la CFP mostrado en el caṕıtulo 2,
y la implementación de conmutación suave del caṕıtulo 3, se utilizará la configuración
tipo Boost de la tarjeta. Primero se realizará ensayos sin y con CFP, luego con y sin
conmutación suave.
El orden de este caṕıtulo es el siguiente: se inicia con una pequeña descripción f́ısica
y ĺımites de operación de la tarjeta Power Pole Board; se hace un pequeño resumen del
funcionamiento de la tarjeta de adquisición de datos DS1104 [28]; luego se presentan
el análisis de resultados del convertidor Boost Boost sin CFP y sin conmutación suave.
finalmente se presenta y se analizan los resultados obtenidos.
C.1. Descripción de la tarjeta Power Pole Board
En la figura C.1 muestra el esquema básico de la tarjeta de potencia (Power Pole
Board) a utilizar para la implementación del control y de la conmutación suave.
Los ĺımites de operación de la tarjeta se pueden observar en la tabla C.1.
Tabla C.1: Parámetros de operación
Tensión máxima <50V
Potencia máxima <200W
Tensión de los transistores <500V
Corriente de los transistores <10A
Modo de operación Continuo - Discontinuo
Ciclo de trabajo 15 %- 90%
Frecuencia mı́nima de conmutación 45.5kHz
Frecuencia máxima de conmutación 400kHz
La Power Pole Board cuenta con tres tarjetas magnéticas que hacen posibles las
configuraciones nombradas anteriormente, la primera tarjeta se observa en la figura C.2
(a) BB Board, esta conformada por una inductancia cuyo valor es de 100µH y sirve para
el montaje de las topoloǵıas Buck, Boost y Buck-Boost. La estructura de la figura C.2(b)
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Figura C.1: Esquema de la Power Pole Board
(a) (b) (c)
Figura C.2: Tarjetas magnéticas de la Power Pole Board (a) BB Board, (b) Flyback y
(c) Forward
Flyback sirve para realizar el montaje de la topoloǵıa Flyback y el arreglo de la figura
C.2 (c) Forward, cumple la función de poder implementar la configuración Forward.
Dado que la topoloǵıa que se viene trabajando es el convertidor Boost Boost, solo se
utilizará la tarjeta magnética mostrada en la figura C.2(a).
C.2. Descripción de la tarjeta de adquisición DS1104
La tarjeta de controladora Dspace DS1104, además de tener como dispositivo prin-
cipal la DSP (TMS320F240), dispone de diferentes caracteŕısticas tal como se muestra
en la tabla C.2, entre las cuales cabe destacar el procesador de PowerPC 603e de punto
flotante que utiliza buses bidireccionales encargados de gestionar el flujo de información
entre el PC y la DSP. Con esta transferencia de información se consigue interactuar con
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el sistema DSP, que trabaja en tiempo real, obteniendo información instantánea de las
variables que se desean controlar, a una velocidad de 250MHz. También, se puede actuar
y controlar dichas variables con la finalidad de depurar los programas realizados.
Figura C.3: Arquitectura y unidades funcionales de la DS1104
Tabla C.2: Caracteŕısticas de la DS1104
Memoria 32 Mbytes totales de DRAM
8 Mbytes de memoria flash de aplicación
Procesador PowerPC 603e a 250 MHz
n Texas Instruments’ DSP TMS320F240
Entradas análogas (n 4) entradas ADC, a 16bits, multiplexadas
con un tiempo de muestreo de (n 2) ms,
con rango de ± 10V.
(n 4) entradas ADC, 12 bits,
con un tiempo de muestreo de (n 800) ns.
8 canales DA de 16 bits,
con un tiempo de muestreo máximo de 10 ms.
Entradas digitales n 14 bits entradas/salidas digitales (TTL)
20 bits de entradas o salidas,
(I/O) seleccionables bit a bit.
Subsistema esclavo n 4 kWord RAM.
4 Salidas PWM.
n 14 bits entradas/salidas digitales (TTL).
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C.2.1. Caracteŕısticas DS1104
En la figura C.3 presenta el esquema de la DS1104 y en la tabla C.2 se describen sus
caracteŕısticas técnicas.
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